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De nos jours, l’électronique de puissance est omniprésente dans notre quotidien et souvent 
à notre insu. Elle est présente dans n’importe quelle application, à n’importe quel moment et à 
n’importe quelle échelle de puissance : du milliwatt jusqu’au-delà du mégawatt. Si à l’époque 
les grands écrivains de science-fiction décrivaient notre ère par des voyages à travers les 
galaxies à l’aide de vaisseaux spatiaux ou avec des bâtiments qui parcourent l’univers au-delà 
de la vitesse de la lumière, aujourd’hui ce n’est pas tout à fait le cas. Le transport civil, par 
exemple, est encore limité au niveau de la Terre et le plus souvent à des vitesses inférieures 
même à celle du son. En revanche, la technologie s’est développée dans une autre voie. Tous 
les dispositifs électroniques que nous avons dans les poches et qui nous entourent nous 
permettent de construire une autre dimension de la réalité. Toutefois, il est à noter que les 
moyens de communication, de transport, de travail, de production d’énergie ou notre mode de 
vie actuel en général sont impensables sans l’électronique de puissance. Nous la retrouvons 
aujourd’hui dans les  diverses applications portables (téléphones, lecteurs, tablettes, 
ordinateurs), dans les dispositifs caractérisant nos besoins élémentaires (électroménager, 
médecine), dans les satellites, les avions, les véhicules, etc. 
 
La fonction principale de l’électronique de puissance est la conversion d’énergie au cœur 
de laquelle demeurent les convertisseurs. Un convertisseur électrique représente un ensemble 
d’éléments qui sont montés de façon particulière afin de conditionner l’énergie électrique de 
sorte à obtenir la fonction recherchée. Il s’avère alors que pour chaque application et pour 
chaque fonction, nous avons besoin d’un nouvel ensemble de composants assemblés à chaque 
fois de façon différente pour former la structure du convertisseur qui sera capable de répondre 
à presque chaque besoin. De plus, en sachant que les besoins sont quasiment illimités en 
termes d’échelle de puissance et de diversité d’applications, nous pouvons nous rendre 
compte de la gamme et du nombre de convertisseurs que cela représente déjà et que cela 
continuera d'évoluer. Et si ces derniers sont si nombreux, qu’en est-il des composants qui 
constituent les convertisseurs ? Il existe tant de fabricants de composants électriques, tant de 
gammes, de fonctions et de paramètres qu’il est difficile d’imaginer la quantité et la diversité 
des composants au niveau mondial. L’électronique de puissance est alors un élément majeur 
pas seulement dans notre quotidien en tant qu’utilisateurs mais aussi dans l’industrie au 
niveau de ses dimensionnements, conceptions, designs, prototypages, fabrications etc.  
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Regardons maintenant le cycle de conception d’un convertisseur. Un cahier des charges 
donné nécessite d’abord une expertise au niveau de la structure du convertisseur. Ensuite 
vient la phase de simulation du fonctionnement et du choix des composants. Ce travail est 
largement pluridisciplinaire et fait aujourd'hui intervenir à la fois des compétences techniques 
et en physiques mais également technologiques. Enfin, la phase d’assemblage physique et de 
tests de validation permet de démontrer la fonctionnalité du prototype et sa conformité aux 
standards et aux normes. Plusieurs cycles de prototypage sont en général nécessaires pour 
aboutir à un produit industriel. Aussi, la phase de conception repose sur un effort humain, un 
coût et une durée importants. D’un côté, il est nécessaire d’avoir un personnel qualifié capable 
de trouver des solutions techniques et technologiques de développement et de prendre en main 
tous les types de logiciels de conception et de design. D’un autre côté le prototypage, les tests 
et les vérifications du fonctionnement et enfin les phases de qualification du produit peuvent 
également retarder considérablement l’arrivée du produit sur le marché. 
 
Ces facteurs sont un obstacle qui limite la généralisation d'une électronique de puissance à 
haut rendement de conversion. Pour de nombreuses applications en évolution, on préfèrera ne 
pas retravailler le convertisseur statique pour limiter les coûts de développement. Il est alors 
nécessaire de trouver une solution pour remédier à ce problème ; une rupture technologique. 
Le développement des convertisseurs serait moins contraignant s’il existait une solution 
générique. Un seul convertisseur universel ou un seul composant que le concepteur ou 
l’utilisateur pourrait facilement prendre en main pour construire la fonction de conversion 
définie dans le cahier de charges. Cela pourrait éliminer une partie des phases  de prototypage 
théorique comme le dimensionnement et le choix des composants tout en rendant plus 
accessible une discipline qui tend à continuellement se complexifier. Ceci réduirait 
considérablement les durées et les coûts de fabrication. C’est notamment dans cette direction 
que les fabricants ont récemment focalisé leur recherche. Des composants de plus en plus 
compacts et performants avec des caractéristiques adaptables à des applications différentes 
deviennent de plus en plus attractifs et cherchés. 
 
C'est dans ce contexte que l’approche « Réseau de micro-convertisseurs » (RµC) a vu le 
jour. Un réseau de micro convertisseurs est composé d’un seul type de composant universel 
appelé aussi « cellule élémentaire » à partir duquel il est possible de répondre à n’importe 
quel cahier de charges par diverses associations. Les premiers travaux de thèse menés sur ce 
sujet avaient pour objectif d’étudier la discrétisation de la fonction de conversion et la 
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problématique de l’association de plusieurs convertisseurs. L’optimisation de leur volume 
n’étant pas le but de ces premières études ont suivi ensuite des travaux sur la réalisation d’une 
cellule élémentaire dont la taille devait être la plus réduite possible. Dans ce contexte, des 
travaux d’intégration et d’hybridation de ses composants actifs et passifs ont été menés. Le 
réseau de micro-convertisseurs étant une matrice de cellules élémentaires, fait que la 
commande nécessaire pour piloter l’ensemble dans des différentes configurations est devenue 
plus complexe. Par conséquent, une approche basée sur l’entrelacement des cellules 
élémentaires de façon aléatoire a été mise en œuvre afin de simplifier la commande en 
activant et désactivant des cellules élémentaires par un signal central. Les derniers travaux sur 
ce sujet ont porté sur le choix d’une structure optimale de la cellule élémentaire selon des 
critères comme le volume et le nombre de ses composants, le facteur de dimensionnement, la 
facilité pour la commande et la compatibilité technologique. Par conséquent, un micro-
convertisseur d’une puissance de 6W a été réalisé et testé. Toutefois, un travail important sur 
l’optimisation de ses performances et de ses dimensions doit être fait surtout en regard de sa 
mise en réseau, ce dernier aspect étant abordé mais pas mis en œuvre.  
 
Les travaux de cette thèse portent sur le principe et les moyens de réalisation du réseau de 
micro-convertisseurs qui pourrait aboutir à une rupture technologique. L’état de l’art et les 
défis de cette approche sont relevés par sa mise en situation dans des applications courantes 
comme les régulateurs de tension type VRM, les systèmes de gestion des batteries et les 
systèmes d’électronique de puissance dans les applications photovoltaïques.  
 
Une partie importante de cette thèse est consacrée à l’optimisation de la cellule 
élémentaire des points de vue fonctionnels mais aussi et surtout assemblage et mise en oeuvre. 
Cette dernière étant au cœur de l’approche « réseau de micro-convertisseurs », ses 
caractéristiques vont conditionner celles du RµC. Pour cette raison, un effort important est 
consacré notamment à l’amélioration du rendement et la réduction du volume par le biais des 
technologies d’intégration et d’hybridation. Ces aspects sont également liés à l’optimisation 
du design et des composants de la cellule élémentaire afin de pouvoir remédier aux 
contraintes électriques et thermiques et rendre viable sa réalisation avec les technologies et 
procédés de fabrication déjà existants. Il s’agit notamment de la conception et du design des 
composants actifs de puissance de façon à uniformément partager les pertes dans la puce et 
réduire toute résistance de contact et d’amenée de courant. Le design de la puce sera 
également orienté vers l’optimisation de sa gestion thermique. Son empreinte sera faite de 
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façon à ce qu’elle puisse être reportée sur un circuit imprimé standard par flip-chip. L’intérêt 
de cette approche consiste en la réduction de la surface occupée par les composants actifs, en 
la réduction des phénomènes parasites (résistances et inductances de contact) et en 
l’amélioration du drainage de la chaleur via les plots de contacts et son évacuation par les 
pistes de cuivre au niveau du circuit imprimé. Pour cela, une étude des contraintes thermiques 
et d’optimisation de la surface nécessaire des pistes de cuivre sera faite. Des technologies de 
report flip-chip maitrisées au niveau des industriels seront aussi proposées, étudiées et 
validées toujours dans le but de trouver les plus appropriées pour notre besoin et pouvoir 
réaliser la cellule élémentaire avec les technologies existants. Leur caractérisation sera basée 
sur des critères comme la résistance de contact, la faisabilité et la fiabilité. 
 
Cette thèse ne se limite pas à la réalisation d’une cellule élémentaire. La réalisation d’un 
réseau de micro-convertisseurs reste l’objectif principal à développer pour démontrer le 
potentiel de cette approche. Dans ce contexte, quelques prototypes seront réalisés pour valider 
l’association de plusieurs cellules élémentaires. C’est notamment cette partie pratique qui va 
mettre en évidence les enjeux du RµC. Des stratégies de commande des cellules élémentaires 
au sein du réseau seront proposées pour explorer au maximum les avantages que cette 
approche peut offrir. Sa mise en place dans un système photovoltaïque distribué sera 
développée plus en détails dans la dernière partie de ces travaux. L’étude menée sur la 
réalisation d’un démonstrateur va nous montrer que cette nouvelle approche peut être 
compétitive par rapport aux structures existantes d’électronique de puissance pour les 
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Aujourd’hui beaucoup de fabricants sont tous engagés dans le développement de 
composants et de structures de conversion d’énergie plus performants et plus fiables, plus 
compacts et plus versatiles. Dans cette course, l’amélioration des caractéristiques et de la 
fiabilité tout comme la miniaturisation des convertisseurs sont les objectifs principaux des 
constructeurs. En effet, une taille fortement réduite et la possibilité d’utiliser le même 
composant dans plusieurs applications sont des critères de plus en plus attractifs sur le 
marché. En parallèle, l’intérêt pour les solutions génériques est induit par la réduction des 
durées de conception et de prototypage et par l’aspect de coût. Beaucoup de travaux sont 
engagés afin de développer des solutions génériques [Del11], [Van11], [Yin11], [Hiu12], 
[Pal12] et, dans ce contexte, l’approche « réseau de micro-convertisseurs » (RµC) a été 
proposée [Hdo09], [Hdt09], [Del09], [Hiu13]. Son objectif principal est de répondre de 
manière flexible à n’importe quel cahier de charges sur la base d'une architecture élémentaire 
et d'une technologie de mise en œuvre unique et générique. Cette approche est inspirée par les 
circuits logiques programmables (CPLD). Ce sont des circuits composés de plusieurs cellules 
logiques qui peuvent être associées de manières différentes par programmation pour obtenir 
diverses fonctions numériques. Dans le cas d’un réseau de micro-convertisseurs, il s’agit bien 
d’un circuit programmable de puissance. Sa structure est basée sur un composant générique, 
appelé « cellule élémentaire » (CE), celle-ci représente, ici un micro-convertisseur de basse 
puissance. Le RµC est donc une matrice formée par plusieurs cellules élémentaires (voir 
Figure I.1) dont la structure répond à un paramétrage donnée qui est également configurable 
ou reconfigurable à la mise en œuvre ou en cours d'utilisation de façon à répondre à différents 
cahiers de charges. Dans un premier temps cette approche est limitée à la conversion 
d’énergie DC/DC qui est bien adaptée à un grand nombre d’applications telles que les 
régulateurs de tension, les systèmes de gestion des batteries, les piles à combustible, les 
installations photovoltaïques, les réseaux de télécommunication etc.  
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Figure I.1 – Réseau de micro-convertisseurs 
 
Le réseau de micro-convertisseurs peut être adapté à des cahiers de charges différents par 
l’association de ses cellules élémentaires en différentes configurations. Les calibres en 
courant et en tension du RµC peuvent être réglés par l’association en série et/ou en parallèle 
de ses cellules élémentaires. La mise en série des entrées des cellules élémentaires et la mise 
en parallèle de leurs sorties fait que le RµC devient abaisseur en tension et élévateur en 
courant (voir Figure I.2a). Cette configuration est appelée SIPO (Serial Input/Parallel Output). 
Le calibre en tension en entrée du RµC est égal à la somme des tensions d’entrée de toutes les 
cellules élémentaires tandis que la tension de sortie du RµC est égale à la tension de sortie 
d’une cellule élémentaire. D’un autre côté, le courant de sortie est égal à la somme des 
courants de toutes les cellules élémentaires connectées en parallèle. Les expressions (I.1) et 
(1.2) montrent la relation entre les tensions d’entrée et de sortie et les courants d’entrée et de 
sortie dans une association SIPO en fonction du nombre des cellules élémentaires dans le 
réseau : 
 
CEEE VNV . , CEEE II   (I.1) 
CESS VV  , CESS INI .  (I.2) 
 
VE, VS – tensions d’entrée et de sortie du RµC ; 
IE, IS – courants d’entrée et de sortie du RµC ; 
VCEE, VCES – tensions d’entrée et de sortie d’une cellule élémentaire ; 
ICEE, ICES – courants d’entrée et de sortie d’une cellule élémentaire ; 
N – nombre des cellules élémentaires. 
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La mise en parallèle des entrées des cellules élémentaires et la mise en série de leurs 
sorties rendent le RµC élévateur en tension et abaisseur en courant (voir Figure I.2b). Cette 
association est appelée PISO (Parallel Input/Serial Output). Dans ce cas, le calibre en courant 
d’entrée du RµC est égal à la somme de tous les courants d’entrée des cellules élémentaires. 
La tension d’entrée du RµC est égale à la tension d’entrée d’une cellule élémentaire tandis 
que la tension de sortie est égale à la somme de toutes les tensions de sortie des cellules 
élémentaires comme cela est décrit dans les expressions (I.3) et (I.4) : 
 
CEEE VV  , CEEE INI .  (I.3) 
CESS VNV . , CES II   (I.4) 
 
 
a) Association SIPO (gain en courant) 
 
b) Association PISO (gain en tension) 
Figure I.2 - Association des micro-convertisseurs 
 
En observant la Figure I.2a et la Figure I.2b, il est à conclure qu’il suffit de connecter la 
source à la sortie du réseau pour passer d’une association SIPO à une association PISO. Cela 
est possible si la cellule élémentaire est bidirectionnelle en transfert de puissance. Dans ce 
cas, les interconnexions dans le système seront simplifiées et il sera possible de mettre en 
place un système de gestion de l’association des cellules élémentaires plus compact et moins 
complexe.  
 
Chapitre I : Etat de l'art des convertisseurs configurables  
   21 
 
Plusieurs CE et groupes de CE peuvent être associés en série et/ou en parallèle. Par 
conséquent le niveau de la puissance transférée par le RµC varie en fonction du nombre de 
CE. La Figure I.3 illustre de façon qualitative la variation de la puissance du réseau en 
fonction de la configuration de ses cellules élémentaires. 
 
 
Figure I.3 - Variation de la puissance d’un réseau de micro-convertisseurs 
 
Pour rendre viable l’approche réseau de micro-convertisseurs il est inévitable de faire face 
à quelques aspects critiques. L’intégration monolithique ou hybride est indispensable pour la 
miniaturisation, la fiabilisation et la production collective des cellules élémentaires tout en 
prenant en compte les contraintes électriques et thermiques tout en sachant que l’efficacité 
énergétique de la cellule élémentaire doit être la plus élevée possible car toute baisse au 
niveau de son rendement est pénalisante pour tout le réseau de micro-convertisseurs. Les 
techniques d’intégration et d’hybridation sont notamment les outils qui permettent de 
maîtriser et d’optimiser les pertes non seulement au niveau des composants actifs de 
commutation et de commande mais aussi au niveau des composants passifs. La conception de 
composants actifs de puissance à la base des technologies d’intégration des circuits CMOS est 
une approche largement utilisée pour la miniaturisation des convertisseurs [Che04], [Kat04], 
[Dea09], [Pal12]. Le potentiel d'intégration très fort des technologies CMOS permet 
d'envisager la synthèse de fonction de conversion complexe et totalement autonome. De plus, 
la production collective donne la possibilité d’atteindre un grand taux de fiabilité et de 
reproductibilité du système. La maîtrise des technologies d’intégration et d’hybridation a 
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aussi un impact important sur le facteur de dimensionnement [Lud03], [Wib08]. Un mauvais 
facteur de dimensionnement de la cellule élémentaire aurait des conséquences importantes sur 
le volume du réseau de micro-convertisseurs.  
 
Un autre aspect de base est la commande. Elle est importante tant au niveau de la cellule 
élémentaire qu’au niveau du réseau. Le contrôle, l’asservissement et la communication des 
cellules élémentaires conditionnent, d’une part l’aptitude de reconfiguration du réseau de 
micro-convertisseurs et son adaptation à des cahiers de charges différents à un rendement 
optimal et d’autre part, le partage uniforme des courants et des tensions entre toutes les 
cellules élémentaires de façon à ce que leurs contraintes électriques et thermiques soient 
équilibrées. 
 
I.2. ENJEUX ET DEFIS DU RµC 
 
Les enjeux et les défis de l’approche réseau de micro-convertisseurs peuvent être mieux 
appréciés suite à la mise en situation des problèmes et des challenges de conception des 
structures de conversion d’énergie. Dans ce contexte des exemples de comparaison de 
quelques applications courantes sont donnés pour mettre en évidence l’apport de la mise en 
œuvre du RµC. 
 
I.2.1 LE RµC DANS DES APPLICATIONS VRM 
 
Les convertisseurs multi-phases ou entrelacés représentent des convertisseurs qui ont 
plusieurs phases en parallèle (voir Figure I.4). Ils deviennent de plus en plus attractifs pour 
des applications VRM grâce à leur fréquence de découpage apparente élevée, les ondulations 
réduites de courant de sortie, la réduction de la taille des composants passifs et la répartition 
des pertes entre tous les composants mais également compte tenu des dynamiques de réponse 
qu'ils offrent via une réduction significative des moyens de stockage [Bou09], [Mey10]. Ils 
sont généralement utilisés dans des applications basses tensions, forts courants nécessitant des 
dynamiques de réponse importantes comme, par exemple, les alimentations des 
microprocesseurs [Zha96], [Pan02], [Int09], [Yin11]. Ces spécifications induisent des défis 
conceptuels en termes de performances et volume. Le fort calibre en courant sous faible 
tension et le besoin de miniaturisation et d’intégration des VRM nécessitent une optimisation 
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de ces structures au niveau de la répartition des contraintes électriques et thermiques et au 
niveau de la réduction de la taille de leurs filtres [Bou09], [Yin11]. 
 
 
Figure I.4 – Structure d’un hacheur série entrelacé 
 
Les signaux de commande de chaque phase des convertisseurs entrelacés ont le même 
rapport cyclique α mais ils sont déphasés à 2π/q, q étant le nombre de phases. Si f est la 
fréquence de découpage dans chaque phase, la fréquence apparente fS à la sortie du 
convertisseur est q fois plus élevée (voir Figure I.5). Par conséquent, la fréquence apparente 
des convertisseurs entrelacés augmente en fonction du nombre de ses phases en parallèle. Plus 
le nombre des bras est élevé, plus la fréquence apparente est grande et plus le volume des 
filtres de sortie est réduit.  
 
 
Figure I.5 – Courants de phase et de sortie d’un hacheur série entrelacé 
 
Idéalement, l’entrelacement permet également de répartir la densité des pertes entre tous 
les composants. De cette façon les contraintes électriques et thermiques sur les composants 
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sont distribuées, ce qui peut en faciliter la gestion. D’une part, cela mène à la réduction de 
leur taille, ce qui offre aussi une réduction significative du stockage d’énergie au niveau des 
filtres et une meilleure dynamique de réponse par rapport aux convertisseurs monophasés. 
D’autre part la mise en place d’un refroidisseur peut ne plus être nécessaire en utilisant de 
techniques de report des composants de façon à drainer la chaleur via le routage du circuit 
imprimé [Bou09].  
 
L’ondulation du courant de sortie ΔIS d’une structure entrelacée avec inductances 
indépendantes peut être nulle pour un rapport cyclique α égal à 1/q, et maximale pour α égal à 
1/2q (voir Figure I.6). Cela permet de réduire encore plus la valeur des inductances et 
d’optimiser leur dimensionnement pour des cas particuliers.  
 
 
Figure I.6 – Amplitude de l’ondulation du courant de sortie en fonction du nombre des bras et du rapport 
cyclique [Kev11] 
 
En complément, l’utilisation de transformateurs intercellulaires ou de coupleurs est un 
concept très prometteur en termes d’intégration et trouve de plus en plus d'applications dans 
les convertisseurs entrelacés [Cos07], [Bou08], [Dju12]. Cette technique de couplage des 
inductances permet de réduire encore plus le volume des composants magnétiques et par 
conséquent celui du convertisseur. La Figure I.7a montre le noyau magnétique utilisé pour la 
réalisation d’une inductance pour une ondulation du courant de 0.5A dans un convertisseur 
monophasé à accumulation inductive pour une puissance de 60W (12V/5A/100kHz). Pour la 
version entrelacée de 5 bras du même convertisseur, le volume total des noyaux magnétiques 
utilisés pour la réalisation de transformateurs couplés en cascade cyclique [Par97], [Bou08] a 
été réduit de presque 10 fois (voir Figure I.7b).  
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a) Noyau ETD29 (volume 5500mm3 utilisé 
pour la réalisation d’une inductance 
magnétisante de 120µH 
 
 
b) Noyau ER95 (volume 120mm3) utilisé pour la 
réalisation des 5 transformateurs couplés. 
L’inductance magnétisante est 17.6µH et 
l’inductance de fuite est 3.7µH 
Figure I.7 – Noyaux magnétiques utilisés pour la réalisation d’inductances [Fab13] 
 
Il s’avère alors que les convertisseurs entrelacés à couplage magnétique offrent la 
possibilité d’atteindre des densités de puissance très importantes. En revanche, ils sont 
pénalisés en termes de complexité. Plus le nombre de phases augmente pour arriver à des 
densités de puissance importantes, plus le nombre des composants augmente et par 
conséquent, le nombre d’interconnexions augmente aussi. De plus, pour certaines applications 
il est nécessaire de mettre en œuvre de modules d’instrumentation au niveau chaque phase 
[Mlb09] afin d’équilibrer les contraintes électriques et thermiques dans chaque bras. Le grand 
nombre de composants et d’interconnexions rend les structures entrelacées plus complexes, ce 
qui diminue leur fiabilité et induit des efforts et des durées de conception importants à chaque 
nouveau cahier des charges, le résultat théorique étant souvent au rendez-vous mais la mise en 
œuvre industrielle et la fiabilisation étant plus difficile à atteindre.  
 
Le réseau de micro-convertisseurs peut être tout autant un simple convertisseur buck 
qu’un VRM. Le nombre des cellules élémentaires actives dans une association SIPO lui 
permet de baisser la tension de sa sortie et de gérer la valeur du courant fourni. A l’instar des 
convertisseurs entrelacés, les contraintes électriques et thermiques sont réparties entre ses 
cellules élémentaires mais bien qu’elles soient physiquement identiques grâce à leur 
fabrication collective, un déséquilibre peut être produit par des disparités et des imperfections 
dans l’assemblage de chacune. Si les interconnexions au sein du RµC n’ont pas les mêmes 
paramètres géométriques (longueur, largeur etc.), elles pourraient aussi déséquilibrer les 
impédances des cellules élémentaires. Par conséquent, il sera aussi nécessaire d’instrumenter 
chaque cellule élémentaire pour que leurs pertes soient uniformément partagées.  
 
La mise en place d’un RµC offre un avantage par rapport aux filtres de sortie. D’une part, 
les composants de filtrage dans chaque cellule élémentaire sont dimensionnés en fonction de 
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ses calibres en tension et en courant, ce qui réduit le stockage d’énergie au sein de la CE. Ceci 
va conditionner une réponse dynamique rapide de tout le système à chaque variation de la 
charge. D’autre part, un entrelacement des cellules élémentaires réduit significativement avec 
le nombre de cellules mises en œuvre toutes ondulations de tension et/ou de courant. A la 
différence des structures parallèles classiques, il s’agit ici d’un entrelacement en série. 
Néanmoins, les ordres de commande de chaque cellule élémentaire doivent être déphasés de 
φ=2π/N, N étant le nombre des cellules élémentaires (voir Figure I.8). Par exemple, dans un 
cas de mise en série, compte tenu du fait que chaque cellule élémentaire fonctionne à une 
fréquence élevée (fCE=1MHz) et sous faible tension, suite à l’entrelacement, la fréquence 
apparente de l'ondulation de tension sera égale à N.fCE, pour une ondulation de tension égale à 




Figure I.8 – RµC en association SIPO pour une application VRM 
 
En termes de fiabilité, le RµC ne se différencie pas des structures entrelacées surtout à 
cause du fait que la technologie de sa mise en œuvre n’est pas encore maîtrisée. Le risque 
d’avoir des disparités entre les cellules élémentaires nécessite la mise en place de modules 
d’instrumentation, de monitoring et d’une commande plus complexe. Pour augmenter la 
fiabilité du RµC, il est nécessaire de développer sa technologie de mise en œuvre à l’échelle 
des technologies d’intégration des circuits intégrés. 
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Quelques applications potentielles des architectures de conversion à base de réseau de 
micro-convertisseurs seront illustrées dans la suite. 
 
I.2.2 LE RµC DANS LES SYSTÈMES DE GESTION DES BATTERIES 
 
Les systèmes de gestion des batteries (BMS) sont largement utilisés dans les véhicules 
électriques et dans des applications alimentées par des batteries contenant un certain nombre 
de cellules connectées en série afin d’obtenir les niveaux de tension souhaités. Bien que 
évidente dans ces conditions, la mise en série de cellules n’en demeure pas moins complexe 
car elle doit faire face aux problèmes liés aux disparités entre les cellules. En effet, la quantité 
d’énergie qu’une batterie dont toutes les cellules sont connectées en série peut fournir, dépend 
de la cellule la plus faible, autrement dit de celle présentant la plus faible capacité. Aller au-
delà induirait une décharge profonde de cette cellule ce qui conduirait à en dégrader encore 
davantage ses caractéristiques. Le rôle du BMS est d'encadrer la bonne utilisation des cellules 
constituant la batterie et de prolonger leur durée de vie, en s'assurant de leur bon état de 
charge et de santé, et en contenant leur exposition aux contraintes électriques et thermiques. 
Les fonctions principales d’un BMS sont alors la protection, le monitoring de l’état de charge 
et de santé des cellules dans le pack ainsi que l’équilibrage du niveau de tension ou de charge 
des cellules le constituant. C’est notamment la dernière fonction qui est assurée par la mise en 
place de dispositifs appelés équilibreurs. Il existe deux grandes familles d’équilibreurs : les 
équilibreurs passifs ou dissipatifs les et équilibreurs actifs [Kut96], [Fab13]. 
 
La technologie d’équilibrage passif consiste à retirer l’énergie de la cellule la plus chargée 
de la batterie en la dissipant dans une résistance branchée en parallèle afin de permettre à la 
charge de continuer dans les autres cellules et assurer le même niveau de tension sur toutes les 
cellules en fin de charge. Cette technique d’équilibrage est simple, ce qui la rend peu 
coûteuse. En revanche, la transformation de l’énergie en chaleur n’apporte aucun gain 
énergétique et ne maximise pas la capacité d’utilisation des batteries tout en générant de la 
chaleur qu'il faut évacuer. En effet, dans le cas des systèmes de puissances plus élevées, la 
chaleur générée dans l'enceinte du pack peut affecter les cellules lors d’un équilibrage avec 
des courants élevés. De plus, l’équilibrage passif n’est opérationnel que pendant la phase de 
charge de la batterie. En ce sens, lors des phases de décharge, il ne peut contribuer à étendre 
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les caractéristiques du pack, celui-ci restant limité par celles du plus faible élément le 
constituant.  
 
Contrairement aux équilibreurs passifs, les équilibreurs actifs sont des convertisseurs 
DC/DC qui autorisent le transfert d’énergie entre les cellules de la batterie et par conséquent 
évitent qu’elle ne soit perdue. Ils égalisent les écarts de tensions et/ou de charges en 
récupérant l’énergie des cellules dont le niveau de tension est le plus élevé (cellules plus 
chargées disposant de plus d'énergie) pour la transférer vers celles dont le niveau de tension 
est le moins élevé, représentatif d'un niveau de charges plus faible. De cette façon, toute la 
batterie se charge et se décharge uniformément vis-à-vis d'un taux de charge relatif au 
potentiel de chaque cellule. Ceci mène à la maximisation de la quantité d’énergie que la 
batterie peut stocker puis fournir. Les structures de base des équilibreurs actifs sont présentées 
dans la Figure I.9. Le fonctionnement détaillé de chacune d'elles est présenté dans les 
références suivantes [Kut96], [Fab13]. 
 
 
Figure I.9 – Schéma d’équilibreurs actifs [Fab13] 
 
L’équilibrage actif des cellules ou des groupes de cellules est aussi possible avec un 
réseau de micro-convertisseurs. La réversibilité de ses cellules élémentaires permet de 
récupérer l’énergie des cellules des batteries les plus chargées et l’envoyer à celles qui sont 
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moins chargées. Son avantage par rapport aux autres structures est d’une part sa capacité 
d’intégration et la réalisation d’une structure active de courant élevé. D’autre part, sa 
modularité nous aide à facilement l’intégrer dans des batteries de n’importe quel nombre de 
cellules ou groupes de cellules sans qu’il soit nécessaire de changer ou d'adapter sa structure. 
Ainsi, sur la base d'une structure de conversion unique associée en série et en parallèle sans 
contrainte, la structure d'équilibrage actif pourra être adaptée à n'importe quel cahier des 
charges en courant d'équilibrage (mise en parallèle), en nombre de cellules à équilibrer (mise 
en série) sans avoir à revoir la conception du système ni le dimensionnement des composants 
(voir Figure I.10Figure I.10). La mise en œuvre systématique des cellules garantira un accès 
rapide aux plus hauts niveaux de fiabilité.   
 
Grâce à sa structure générique basée sur l’intégration, il répond bien à la tendance actuelle 
de miniaturisation des équilibreurs [Mkc12]. La mise en place du RµC pour une application 
d’équilibrage est développée en détails dans les travaux de thèse de [Hai13].  
 
 
Figure I.10 – Exemple d’un RµC pour une application d’équilibrage de batteries [Hai13] 
 
I.2.3 LE RµC DANS LES INSTALLATIONS PHOTOVOLTAÏQUES 
 
Les installations photovoltaïques sont composées de deux étages principaux de conversion 
d’énergie : les panneaux solaires et les convertisseurs. Les panneaux solaires ou les modules 
photovoltaïques sont composés de plusieurs cellules photovoltaïques qui transforment 
l’énergie solaire en électricité. Elles peuvent être connectées en série et/ou en parallèle afin 
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d’obtenir la tension et le courant souhaités. Leur groupement en série fait en sorte que la 
tension à la sortie du module PV est égale à la somme des tensions des cellules le constituant 
et un groupement des cellules PV en parallèle additionne leurs courants.  
 
Les caractéristiques d’un module PV peuvent varier en fonction de la température, de 
l’éclairement, du vieillissement des cellules le constituant et de l’effet d’ombrage. Si une 
cellule PV est dégradée ou ombrée dans une série (string) de cellules PV, elle va produire 
moins de courant, ce qui limitera le courant des cellules non-ombrées. D’autre part, ces 
derniers imposeront leur courant sur la cellule ombrée la forçant à fonctionner en polarisation 
inverse. Ceci mène à une dissipation de chaleur au niveau de celle-ci et de pertes de l’énergie 
produite. Pour pallier ce problème, des diodes de bypass sont mises en antiparallèle des 
groupes de cellules PV. Dans ce cas, si une cellule PV est ombrée, en devenant passante la 
diode la court-circuite et elle ne dissipe pas d’énergie mais, en revanche, toute sa puissance 
est perdue et par conséquent, la puissance de tout le module diminue. La Figure I.11 illustre 
les caractéristiques d’un module PV composé de quatre groupes de cellules PV connectées en 
série avec diodes de by-pass. 
 
 
a) Cas sans ombre 
 
b) Cas avec un ombre sur l’un des groupes 
Figure I.11 – Caractéristique I-V et P-V d’un module photovoltaïque 
 
Dans les systèmes PV conventionnels, les structures d’électronique de puissance ont pour 
objectif d’une part d’adapter l’énergie produite par les panneaux solaires à une charge ou au 
réseau électrique et, d’autre part d’optimiser leur production d’énergie. Tenant compte de la 
caractéristique non linéaire des cellules PV, les convertisseurs sont chargés de trouver le point 
de fonctionnement à puissance maximale (MPP) du système grâce à la mise en place 
d’algorithmes de recherche et de détection du MPP. Des travaux de thèse ont déjà porté sur 
l’étude et la caractérisation des architectures de conversion d’énergie pour les applications 
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solaires et les impacts d’ombrage [Pet09], [Pic10], [Vig10], [Lui13]. Les topologies des 
onduleurs centraux sont les plus simples, les plus fiables, les moins coûteuses et de plus grand 
rendement pour la production d’énergie par un champ de modules photovoltaïques (voir 
Figure I.12a) [Teo10]. En revanche, chaque module peut avoir un MPP différent à cause 
d’intermittence due aux disparités dans leurs caractéristiques pendant la fabrication, aux 
ombrages partiels, aux variations de la température etc. Dans ce cas les onduleurs centraux 
sont pénalisés en terme de productible puisque le contrôle du MPP est aussi centralisé et fixe 
au même point pour tous les modules PV.  
 
Dans ce contexte, les topologies décentralisées ou distribuées deviennent de plus en plus 
attractives [Ped05], [Wal06]. Chaque module ou série de modules du champ photovoltaïque 
est indépendant et il fonctionne à son propre MPP, ce qui maximise le productible du système 
en cas d’intermittence. Les topologies distribuées les plus courantes sont munies d’un étage 
DC/DC qui fixe le MPP au niveau d’une série de modules (voir Figure I.12a) ou au niveau de 
chaque module (voir Figure I.12b et Figure I.12c). Leurs sorties peuvent être connectées en 
parallèle ou en série en fonction du courant et de la tension désirée et ensuite un onduleur est 
utilisé pour raccorder le système au réseau (voir Figure I.12c et Figure I.12d). Le nombre de 
modules PV auxquels l’entrée d’un convertisseur peut avoir accès s’appelle granularité. Plus 
la granularité est grande, plus le productible augmente grâce aux bénéfices qu’apporte la mise 
en place d’une commande MPPT décentralisé [Wal06], [Hen09], [Trs12]. Plusieurs solutions 
technologiques liées à la mise en œuvre de convertisseurs dans des installations PV ont été 
proposées [Wal06], [Teo07], [Nim10], [Har12]. Ce type de convertisseurs sont appelés 
« systèmes séries ». 
 
a) Onduleur central 
 
b) Hacheur rangé 
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c) Hachaeur modulaire parallèle 
 
d) Hacheur modulaire série 
Figure I.12 – Topologies de base des convertisseurs PV 
 
Il existe aussi d’autres approches et d’autres structures d’électronique de puissance 
permettant l’amélioration des performances des systèmes solaires comme les équilibreurs 
photovoltaïques. Des travaux de thèse sur ce sujet ont été menés par [Vig09] et [Lui13]. Ce 
type de convertisseurs sont appelés « systèmes parallèles » car un échange d’énergie se fait 
des cellules PV ou des groupes de cellules PV qui produisent plus d’énergie vers les cellules 
PV ou les groupes de cellules PV qui en produisent moins dans le but d’équilibrer l’énergie 
produite par chaque cellule ou groupe de cellules au niveau d’un ou plusieurs modules PV et 
de faciliter la recherche du point de puissance maximale. 
 
L’amélioration de l’efficacité et de la fiabilité, l’augmentation de la quantité et de la 
qualité de l’énergie, la réduction de l’encombrement et la simplification de la commande sont 
les critères principaux des systèmes d’électronique de puissance pour rendre performante une 
installation photovoltaïque. Le réseau de micro-convertisseurs peut être utilisé dans une 
application photovoltaïque comme un système série en tant qu’un hacheur modulaire (voir 
Figure I.13). Il est à noter que le RµC peut aussi être utilisé comme un système parallèle en 
tant qu’un équilibreur photovoltaïque. Cette approche ne fera pas l’objet de cette thèse mais 
son fonctionnement sera analogue de celui d’un équilibreur de batteries [Hai13].  
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Figure I.13 – Schéma de RµC pour une application PV 
 
Etant une structure reconfigurable, le RμC peut être adapté et raccordé au niveau d’une 
série de modules PV, au niveau d’un seul module PV et voir au niveau des cellules PV. La 
seule contrainte sera la tension d’alimentation d’une cellule élémentaire du RμC qui requiert 
un nombre minimal de cellules PV. En effet, il est possible de mettre en place une commande 
MPPT au niveau de chaque cellule du RμC. Ceci permet de bénéficier des avantages d’un 
MPPT décentralisé afin de maximiser le productible d’un système solaire en cas 
d’intermittence. Offrant un fort potentiel d’intégration et une très bonne granularité, le RμC 
offre une finesse importante dans la gestion de l’énergie disponible et permet, par conséquent, 
d’obtenir un productible plus élevé par rapport à celui des convertisseurs modulaires actuels. 
Un point faible est le rendement du RµC qui est plus faible que celui des autres convertisseurs 
puisqu’il est en fonction du rendement de chaque cellule élémentaire qui est dimensionnée 
pour un calibre de puissance faible. Si des pertes liées à l’ombrage sont davantage tolérées, la 
granularité sera diminuée et cela va se traduire par la mise en place de convertisseurs de plus 
forte tension avec un meilleur rendement.  
 
Quelques critères peuvent être définis afin d’évaluer et de comparer les performances des 
systèmes séries d’électronique de puissance dans les installations photovoltaïques de façon 
qualitative et de relever les défis de la mise en place du RµC dans une installation 
photovoltaïque. La Figure I.14 montre une comparaison entre le RµC et les systèmes 
d’électronique de puissance classiques. Les performances sont évaluées par rapport à une 
grille d’évaluation (voir Tableau I.1). 
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a) Structures standard 
 
b) RµC 
Figure I.14 –Performances des convertisseurs PV 
 
Tableau I.1 – Grille d’évaluation des convertisseurs pour applications PV 
Critère Note 1 Note 5 
Granularité Plusieurs modules Une cellule 
Rendement de conversion Rendement < 80% Rendement > 95% 
Productible au cas d’ombrages 
(par rapport à un système avec 
diode de bypass) 
0% >90% 
Fiabilité 
Forte possibilité que le 
système tombe en défaut 
Faible possibilité que le 
système tombe en défaut 
Intégrabilité des composants 
actifs et passifs 
Aucun composant ne peut 
être intégré 
Tous les composants 
peuvent être intégrés 
Commande Complexe et sensible Simple et robuste 
 
Le rendement du RµC étant plus faible rend cette approche moins adaptée aux grandes 
séries (strings) de modules PV qui nécessitent la mise en place de convertisseurs à plus forte 
tension dont le rendement peut atteindre 98%. A basses tensions, basé sur les technologies 
d’intégration, le RµC est plus compétitif en termes de rendement par rapport aux autres 
structures de la même gamme de puissance [Pet09]. En augmentant la granularité, la mise en 
place du RµC devient intéressante grâce à la possibilité d’améliorer le productible du système. 
Le MPPT décentralisé du RµC offre des bénéfices en productible plus importants à la 
différence des autres architectures, ce qui fait que cette approche peut être plus attractive pour 
les installations dans les bâtiments où les ombrages sont un phénomène souvent rencontré. 
Les bénéfices qu’apporte la mise en place d’un MPPT décentralisé sont contrebalancés par 
une commande plus complexe. Sa complexité est due au contrôle du MPP qui peut être 
extrêmement décentralisé. Le besoin d’une telle commande au niveau de chaque groupe de 
cellules PV a également un impact sur la fiabilité du système entier.  
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Cette partie a présenté les défis de la mise en place du réseau de micro-convertisseurs 
dans des différentes applications. Grâce à la possibilité d’associer ses cellules de façon 
flexible et de les piloter indépendamment, le RµC offre des avantages en termes 
d’optimisation des composants de filtrage et de la gestion d’énergie au sein d’un système 
d’électronique de puissance. Cette approche n’étant pas encore mûre, fait que ses 
performances en terme de rendement à forte tension et de fiabilité ne sont pas encore 
optimales. Dans la suite nous allons étudier les contraintes technologiques rencontrées au 
cours des travaux précédents sur ce sujet et définir les pistes pour l’amélioration des 
performances de la cellule élémentaire et par conséquent celles du RµC. 
 
I.3. EVOLUTION TECHNOLOGIQUE ET PERSPECTIVES 
 
La discrétisation de la fonction de conversion et l’effort de conception qui justifie 
l’approche réseau de micro-convertisseurs ont été mis en évidence par [Hdt09]. Dans un 
premier temps l’optimisation de la cellule élémentaire ne fut pas l’objectif principal d’étude. 
La recherche était focalisée sur la problématique de la mise en réseau d’un très grand nombre 
de micro-convertisseurs. Une étude a été menée par rapport au stockage d’énergie au sein du 
réseau pour compenser le nombre d'éléments de filtrage qui augmente en fonction du nombre 
de cellules élémentaires. Dans ce contexte une solution, basée sur le couplage magnétique 
entre toutes ou des groupes de cellules élémentaires, a été proposée. Elle était caractérisée par 
l'introduction et la conception d’un transformateur intercellulaire, qui s’est avéré être une 
approche très lourde de manière conceptuelle (voir Figure I.15).  
 
 
Figure I.15 – Mise en œuvre d’un RµC [Hdt09] 
 
[Del09] représente la base de tous les travaux suivants sur le sujet réseau de micro-
convertisseurs. La conception et la réalisation d’une cellule élémentaire de taille extrêmement 
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réduite ont fait l’objet de cette thèse. La structure du micro-convertisseur a été basée sur 
l’intégration et l’hybridation des composants actifs et passifs (voir Figure I.16). L’intégration 
des parties primaire et secondaire de puissance (l’onduleur et le redresseur) a été faite sur la 
base de technologies CMOS déjà existantes afin de réduire la taille et le volume de la cellule 
élémentaire. La filière du fondeur AustriaMicrosystems AMSC35 s’avère un outil bien adapté 
au contexte de la conversion d'énergie et accessible via le service CMP [AMS], [CMP]. Toute 
une méthode de dimensionnement et de conception d’un bras d’onduleur intégré dans une 
puce avec sa commande rapprochée et semi-éloignée a été développée et mise en œuvre. La 
commande semi-éloignée avait pour objectif de simplifier la commande du RµC en 
entrelaçant toutes les cellules élémentaires activées par un seul signal central de façon 
aléatoire pour ne pas changer le déphasage entre elles à chaque reconfiguration du RµC. Un 
autre axe de recherche dans cette thèse a été la conception d’un micro-transformateur et d’une 
micro-inductance. D’un côté grâce aux faibles calibres en courant et en tension du micro-
convertisseur (3.3V/0.3A) et d’un autre côté grâce à la fréquence de découpage élevée 
(1MHz), il était possible de concevoir des composants passifs de tailles très réduites mais en 
revanche la réalisation technologique est restée un point bloquant. C’est notamment la raison 
pour laquelle la conception et la réalisation de micro-transformateur et micro-inductances ont 
été abordées au cours de ce travail de thèse.  
 
Figure I.16 – Vue en 3D du micro-convertisseur [Del09] 
 
Un autre point bloquant qui a eu lieu pendant ces travaux est la réalisation globale du 
micro-convertisseur. A cause d’un potentiel flottant au niveau de l’inductance du filtre de 
sortie, le redresseur n’était pas opérationnel puisque son alimentation n’était pas stable. 
Malgré tout, ces travaux représentent le guide de conception en ce qui concerne la partie 
active de puissance et les commandes rapprochées et semi-éloignées.  
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L’intégration et l’hybridation étaient les piliers des travaux suivants qui ont eu pour 
objectif l’augmentation de la densité de puissance de la cellule élémentaire et la création d’un 
réseau [Hiu13]. Dans ce contexte, le calibre en courant a été augmenté à 2A pour la même 
technologie d’intégration des composants actifs utilisée par [Del09], ce qui donne une 
puissance plus que six fois plus élevée. La structure de la cellule élémentaire a été choisie à la 
base d’un compromis par rapport à des critères conceptuels comme le volume et le nombre 
des composants passifs et actifs, le facteur de dimensionnement, la facilité pour la commande 
et la compatibilité technologique. Le convertisseur standard en double pont complet a été 
remplacé par un convertisseur DAB qui n’a pas d’inductance de filtrage à sa sortie [Kdd91]. 
En ce qui concerne les composants passifs, un effort a été fait pour le dimensionnement d’un 
transformateur planar. Pourtant, sa taille reste importante comparée à la partie active de 
puissance (voir Figure I.17). De plus, il s’est avéré que la conception de la cellule élémentaire 
reste un point contraignant en termes de rendement. Les résultats pratiques ont montré un 
rendement maximal non satisfaisant de 87% pour 2W de puissance transférée. Par 
conséquent, bien qu’une technologie de configuration du réseau de micro-convertisseurs ait 
été développée, la réalisation d’un réseau est restée en arrière plan. 
 
 
Figure I.17 – Réalisation de la cellule élémentaire [Hiu13] 
 
A l’issu des travaux précédents, les défis technologiques et conceptuels pour la réalisation 
et la mise en œuvre d’un réseau de micro-convertisseurs sont mis en évidence. Il s’agit 
notamment de la réalisation d’une cellule élémentaire compacte et fiable dont les 
performances sont optimisées et d’une stratégie de configuration du RµC simplifiant la 
commande et les interconnexions de celui-ci. Pour rendre viable la réalisation de cette 
approche, les travaux dans cette thèse seront focalisés sur les aspects suivants : 
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 Optimisation du volume et augmentation de la densité de puissance de la cellule 
élémentaire. Ceci sera possible grâce aux technologies d’intégration et de report des 
composants actifs disponibles. Jusqu’à maintenant la cellule élémentaire a été 
dimensionnée pour 3.3V [Del09], [Hiu13] mais la technologie d’AMS C35b4 permet 
de concevoir des circuits intégrés jusqu’à 5V [AMS], [CMP]. L’augmentation de la 
puissance de la cellule élémentaire permettra d’optimiser d’une part son rendement 
et d’autre part d’augmenter sa densité de puissance. Des solutions pour l’évacuation 
de la chaleur par le substrat de la CE seront étudiées et mises en œuvre afin de 
réduire au maximum les dimensions de la cellule élémentaire. 
 
 Optimisation des phénomènes parasites au niveau de la cellule élémentaire. Même si 
les rendements des cellules élémentaires dans les travaux précédents n’étaient pas 
bons, les résultats étaient encourageants. Les technologies d’assemblage de la cellule 
élémentaire ont une importance majeure pour l’amélioration de ses performances. Ce 
sont notamment les procédés de report des composants actifs sur le circuit imprimé 
qui rajoutent des résistances de contact et inductances parasites dans les circuits. Le 
report flip-chip est une solution pour assurer un bon contact électrique et mécanique 
entre les circuits intégrés et le circuit imprimé par la brasure directe des plots des 
puces sur les zones de contact au niveau du substrat. Ceci permet ainsi d’étudier et 
développer des solutions pour la gestion thermique de la CE. Dans ce contexte, des 
techniques de report seront étudiées, caractérisées et mises en œuvre. 
 
 Solution pour l’intégration d’une matrice de connexions qui permettra de 
reconfigurer les cellules élémentaires en fonction du cahier de charges souhaité. 
Cette matrice est composée de plusieurs interrupteurs [Hiu13] qui peuvent être 
configurés en fonction de l’association désirée des cellules élémentaires. Ce point est 
important compte tenu du fait que le nombre des interrupteurs et des connexions 
dans la matrice augmente en fonction du nombre des CE au sein du réseau. Plus le 
réseau est flexible au niveau des cahiers de charges, plus la matrice de 
reconfiguration est complexe. Par conséquent, une solution pour l’intégration des 
interrupteurs de la matrice de reconfiguration sera développée. 
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 Mise en réseau et validation expérimentale de l’approche. C’est l’objectif final de la 
thèse, mettre en application concrète l'approche RµC sur un ou deux cas concrets. La 
réalisation d’un démonstrateur et la validation de son fonctionnement pour une ou 
plusieurs applications vont justifier l’effort engagé pour la conception de la cellule 
élémentaire et montrer l’originalité de cette approche. 
 
Les objectifs listés ci-dessus sont tout à fait atteignables compte tenu du fait que nous 
partons d’une base déjà développée. Il faudra s’approprier les technologies et les méthodes de 
conception et de réalisation pour développer et améliorer, autant que les technologies 
d’aujourd’hui le permettent, une cellule élémentaire performante et compacte. Dans ce 
contexte, la section suivante porte sur les besoins de dimensionnement optimal de la cellule 
élémentaire. 
 
I.4. LA CELLULE ELEMENTAIRE 
 
La cellule élémentaire, étant le composant de base de l’approche réseau de micro-
convertisseurs, a une importance majeure. Compte tenu du fait que ses caractéristiques 
conditionnent celles du RµC, elle doit forcément répondre à certains critères au niveau des 
performances et du dimensionnement. Une cellule élémentaire pour un réseau de micro-
convertisseurs d’aujourd’hui doit avoir un bon rendement, une haute densité d’énergie, offrir 
une isolation primaire secondaire, être fiable et la plus simple possible. Son facteur de 
dimensionnement est important par rapport aux dimensions du RµC entier. La structure en 
schéma bloc de la cellule élémentaire est présentée à la Figure I.18. 
 
 
Figure I.18 – Schéma bloc fonctionnel d’une cellule élémentaire DC/DC 
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Une isolation galvanique est indispensable pour le couplage et l’isolation non seulement 
des parties primaire et secondaire de puissance de la CE mais aussi pour assurer l’isolation 
entre l’entrée et la sortie du RµC entier. La mise en place d’un transformateur dans un 
convertisseur DC/DC fait que la mise en place d’un module onduleur et d’un module 
redresseur est nécessaire. L’onduleur et le redresseur représentent des modules de composants 
actifs qui doivent également être aptes à assurer un transfert d’énergie dans les deux sens afin 
de rendre le RµC encore plus flexible au niveau des cahiers de charge. De plus, il est 
obligatoire que la conversion AC/DC s’effectue par un redressement synchrone afin de 
réduire les pertes dans les diodes. Par conséquent, le module de commande a pour but la 
génération des signaux afin de piloter les parties primaire et secondaire de puissance et de les 
synchroniser. Il est également possible d’asservir la cellule élémentaire afin de contrôler 
l’énergie transférée par cette dernière. 
 
Au cours de ce travail de thèse, deux structures pour la cellule élémentaire ont été étudiées 
et développées, chacune ayant des performances intéressantes. Vu que leur fonctionnement a 
été détaillé dans [Kdd91], [Hiu13], [For13], elles seront présentées ici dans le contexte d'une 
mise en œuvre dans un réseau de micro-convertisseurs.  
 
I.4.1 STRUCTURE EN DOUBLE PONT COMPLET 
 
Le choix du convertisseur en double pont complet, appelé aussi convertisseur DAB (voir 
Figure I.19), a été basé sur des critères comme la réversibilité, la facilité d’intégration des 
actifs et d’hybridation de l'ensemble des éléments ainsi que la réduction du nombre et du 
volume des composants passifs présenté dans [Hiu13]. La structure de base est un 
convertisseur à pont complet. La technique de redressement synchrone a été choisie, d’une 
part, pour réduire les pertes par conduction des diodes et, d’autre part, pour faciliter 
l’intégration. Les deux parties actives de puissance étant identiques au niveau structure, font 
que la même puce peut être utilisée dans les deux modules actifs de puissance. Ces derniers 
sont couplés par un transformateur ce qui fait que ce convertisseur présente une isolation 
galvanique.  
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Figure I.19 – Structure du convertisseur DAB 
 
Dans les sections suivantes, les caractéristiques de la structure du convertisseur DAB vis-
à-vis le RµC seront présentées. 
 
I.4.1.1 ISOLATION GALVANIQUE 
 
Dans la structure DAB, l'inductance de fuite du transformateur permet de contrôler le 
transfert de puissance et par conséquent la mise en place d’une inductance supplémentaire 
n’est plus nécessaire. Ceci évite d’un côté le stockage d’énergie au sein de la structure et d’un 
autre côté économise de la surface et du volume. De plus, l’absence de cette inductance 
supprime automatiquement tous les problèmes liés à la stabilisation de l’alimentation du 
circuit de la commande rapprochée au niveau de l’étage de redresseur, en particulier pour ce 
qui concerne la polarisation de grille des transistors P, "high side" [Del09].  
 
Un transformateur planar composé de noyaux standard de type ER95 qui sont les plus 
petits (120mm
3
 de volume total) dans le commerce [Ferroxcube] peut être mis en place 
[Hiu13]. Les spires du primaire et du secondaire peuvent être directement créées au niveau du 
circuit imprimé lors de son tirage, ce qui est une technique fiable qui rend uniformes les 
caractéristiques des transformateurs de toutes les cellules élémentaires grâce à la maîtrise des 
procédés industriels pour la réalisation des circuits imprimés. Le noyau utilisé pour la 
réalisation du transformateur pour un cahier de charge pour 6 W de puissance (VE=VS=3V, 
IS=2A, fdéc=500kHz, ∆I=0.8A, rapport cyclique α=0.5) [Hiu13] peut être aussi utilisé dans une 
structure de 10W de puissance (VE=VS=5 V, IS=2A, fdéc=1 MHz, α=0.5) pour la même valeur 
d’ondulation du courant dans l’inductance magnétisante mais à une fréquence de découpage 
fdéc=1 MHz. L’amélioration de son design a fait que les spires de chaque enroulement sont 
logées sur la même couche du circuit imprimé pour que les lignes du flux magnétique suivent 
l’épaisseur des conducteurs qui est très petite (épaisseur de peau à 1MHz=60µm, épaisseur du 
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conducteur=70µm), ce qui réduit l’effet de peau et la résistance RAC des spires (voir Figure 
I.20) et ses paramètres sont donnés dans le Tableau I.2 : 
 
 
a) Bobinage des spires 
 
b) Design des spires sur le circuit imprimé 
Figure I.20 – Structure modifiée du transformateur planar [Hiu13] 
 
Tableau I.2 – Caractéristiques du transformateur planar 
Inductance magnétisante (Lm) 3.7µH 
Inductance de fuites (Lf) 54nH 
Nombre de spires au primaire et au secondaire 2 
Rapport de transformation (m) 1 
Résistance DC des spires (RDC) 15mΩ 
Résistance AC des spires à 1 MHz (RAC) 38mΩ 
 






EFFCUIVRE RIRIP    (I.5) 
 
Ceci donne autour de 97mW pertes cuivre pour une valeur efficace du courant dans 
l’inductance IEFF=2.2A et pour une ondulation du courant ∆I=0.8A dans l’inductance 
magnétisante à fdéc=1 MHz. Les pertes fer sont autour de 30mW pour une induction de 46mT 
et un matériau 3F4. Les pertes totales dans le transformateur sont autour de 127mW, ce qui 
est autour de 1.5% du rendement de la structure DAB à 10W de puissance.  
 
Même si nous utilisons le même transformateur que [Hiu13] la puissance va accroitre de 
40% pour le même volume du composant passif et avec des pertes totales de celui-ci 
comparables à celles de son homologue à 6W. En revanche, les composants actifs doivent être 
dimensionnés pour un fonctionnement optimal à une fréquence de découpage à 1MHz. Dans 
la suite, le mode de commande de la structure sera présenté.  
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I.4.1.2 COMMANDE ET TRANSFERT D’ENERGIE 
 
La structure est bidirectionnelle en transfert d’énergie et ceci est adéquation avec les 
objectifs et le cahier de charges du RµC. De plus, elle peut fonctionner en mode d’abaisseur 
ou d’élévateur de tension comme d=VS/(m.VE) est le rapport entre la tension d’entrée VE et la 
tension de sortie VS, et m est le facteur de transformation du transformateur. Cette 
fonctionnalité offre aussi une flexibilité complémentaire du réseau au niveau de son excursion 
de sa tension d’entrée et de sortie. Par conséquent, la puissance transférée par le convertisseur 











  (I.6) 
 
θ – angle de déphasage entre les parties primaire et secondaire de puissance ; 
fdéc – fréquence de découpage ; 
 
A l’issu de l’équation (I.6), nous pouvons constater que le sens de transfert de la 
puissance dépend de l’angle de déphasage θ entre les ordres de commande des bras 
d’onduleur des parties primaire et secondaire du convertisseur. La Figure I.21 illustre les 
formes d’onde des tensions au primaire et au secondaire du transformateur ainsi que celle du 
courant dans l’inductance obtenues pour une simulation avec les paramètres suivant : 
VE=VS=5 V, IS=2A, fdéc=1 MHz, θ=9°, rapport cyclique α=0.5 et une charge résistive R=2,5Ω. 
Les paramètres du transformateur sont les mêmes que ceux présentés dans le Tableau I.2 . 
 
 
Figure I.21 – Formes d’onde de base du convertisseur DAB  
(simulation : VE=VS=5 V, IS=2A, R=2,5Ω, fdéc=1 MHz, θ=9°, rapport cyclique α=0.5) 
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Par ailleurs, la quantité de la puissance transférée est aussi particulière pour différentes 
valeurs d’inductance de fuite (I.6) mais elle reste fixe une fois que le transformateur est 
réalisé. Dans ce cas la puissance transférée va dépendre du rapport d entre sa tension d’entrée 
et sa tension de sortie. En effet, le rendement du convertisseur DAB est maximal si d est égal 
à 1 et il s’avère alors que dans le contexte de la cellule élémentaire et du réseau de micro-
convertisseurs, nous avons l’intérêt de faire fonctionner cette structure avec d=1. C’est 
notamment l’angle de déphasage θ qui intervient pour faire fonctionner le convertisseur au 
niveau de la puissance maximale transférée et par conséquent à son rendement optimal. En 
faisant varier θ nous pouvons également changer le fonctionnement du DAB en mode buck ou 
boost mais dans ce cas le rendement ne sera plus optimal. La Figure I.22a illustre la relation 
entre le rendement, l’angle de déphasage et la valeur de l’inductance de fuite pour les 
paramètres utilisés lors de la simulation présentée ci-dessus et Figure I.22b illustre la variation 
du rendement en fonction du rapport d.  
 
 
a) En fonction du déphasage θ 
 
b) En fonction du rapport d 
Figure I.22 – Rendement du DAB 
 
La gestion de l’angle de déphasage est essentielle pour le fonctionnement optimal de la 
structure. Il effectue le contrôle du sens de transfert d’énergie et le fonctionnement au 
rendement maximal. Une attention particulière doit être portée à la fréquence de découpage. 
Plus elle est élevée, plus l’angle de déphasage doit être réglé de façon précise. Par exemple, le 
déphasage optimal est 9° ou 25 ns pour une fréquence de découpage fdéc=1MHz et pour une 
valeur de l’inductance de fuite Lf=54 nH du transformateur planar. Il s’avère alors qu’il est 
nécessaire d’avoir un déphasage et une synchronisation des commandes des parties primaire 
et secondaire de puissance de l’ordre de la nanoseconde pour pouvoir fixer le fonctionnement 
du DAB à son rendement maximal. Cet aspect peut être contraignant puisqu’une commande 
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de bonne résolution exige un module de contrôle plus performant et plus consommateur. La 
précision du déphasage peut aussi diminuer avec la fréquence. Dans ce cas, il sera nécessaire 
de mettre en place un transformateur plus grand avec une inductance magnétisante et 
inductance de fuite plus importantes afin de limiter les ondulations respectivement dans son 
noyau (pour réduire les pertes cuivre en AC) et à la sortie du convertisseur pour réduire la 
capacité et le volume du condensateur de sortie.  
 
I.4.1.3 MODULE ACTIF DE PUISSANCE 
 
Les côtés primaire et secondaire de puissance du convertisseur DAB représentent deux 
ponts complets. Leur structure étant la même et le rapport d étant fixé à 1 font que les deux 
modules actifs de puissance ont les mêmes contraintes en tension et en courant. Par 
conséquent, le même composant intégré (la puce) conçu avec la technologie CMOS peut être 
utilisé comme un onduleur et comme un redresseur. Le dimensionnement des bras d’onduleur 
intégrés dans une puce avec le module de 3.3 V de la filière d’AMS C35B4 est présenté en 





IRRP DSPDSNCOND   (I.7) 






RDSN et RDSP sont respectivement les résistances à l’état passant des transistors NMOS et 
PMOS et CISSN, CISSP, CDSN et CDSP sont respectivement leurs capacités d’entrée (grille–source 
et grille-drain) et leurs capacités drain-source. Les équations des résistances à l’état passant 
des transistors sont les suivantes : RDSN=KRN/WN, RDSP=KRP/WP, WN et WP étant les largeurs de 
grille des transistors NMOS et PMOS. Les capacités sont données par : CISSN=KISS.WN, 
CISSP=KISS.WP, CDSN=KDS.WN et CDSP=KDS.WP. Les coefficients de dimensionnement pour le 







F/m. Ils peuvent être calculés ou trouvés en simulation. Il s’avère alors que 
dans le design kit les longueurs de grilles des transistors NMOS et PMOS sont les 
caractéristiques de dimensionnement de la puce. En sachant que la longueur de grille du 
transistor PMOS doit être 3 fois plus grande que celle du NMOS pour que les résistances RDSN 
et RDSP soient identiques afin de repartir les pertes par conduction [Del09], nous pouvons 
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calculer les pertes par conduction et par commutation dans la puce seulement en fonction de 
la largeur de grille totale des transistors NMOS (voir Figure I.23).  
 
 
Figure I.23 – Calcul analytique des pertes du module actif de puissance en fonction de la largeur de grille 
totale des transistors NMOS des bras d’onduleur V=5 V, I=2 A, fdéc=1 MHz 
 
Les pertes totales optimales dans le module actif de puissance sont 130mW pour une 
puissance de 10W (5V/2A/1MHz) et une longueur de grille totale des transistors NMOS de 
700mm. Par conséquent, la longueur de grille totale des bras d’onduleur dans ce module est 
2800mm. 
 
La topologie de la structure en double pont complet s’avère un bon candidat pour 
l’approche réseau de micro-convertisseurs. La possibilité d’utiliser l’inductance de fuite du 
transformateur planar pour contrôler la puissance transférée fait que la mise en place d’une 
inductance de sortie n’est plus nécessaire, ce qui réduit le nombre de composants passifs du 
convertisseur. De plus, la possibilité d’utiliser le transformateur planar déjà réalisé [Hiu13] 
avec des noyaux standards du commerce simplifie la mise en place de l’isolation galvanique. 
Le rendement du DAB étant maximal quand le rapport d entre sa tension de sortie et sa 
tension d’entrée est égal à 1 va faire en sorte que ni la tension d’entrée ni la tension de sortie 
n’évoluent dans des proportions importantes. Ceci impose les mêmes contraintes électriques 
au niveau des parties primaire et secondaire de puissance et il sera possible d’utiliser le même 
composant intégré pour les deux parties de puissance. En revanche, il faudra être précis au 
niveau de la commande de l’onduleur et du redresseur. A une fréquence de l’ordre du 
mégahertz le déphasage doit être de l’ordre de quelques nanosecondes, ce qui nécessite de 
mettre en place une commande dont la résolution est plus petite afin de pouvoir contrôler 
finement la puissance transférée et par conséquent faire fonctionner le convertisseur à son 
rendement optimal. 
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I.4.2 STRUCTURE ENTRELACÉE AVEC COUPLEUR MAGNÉTIQUE 
 
Le problème lié au nombre des composants et des interconnexions dans une structure 
polyphasée peut être résolu grâce aux possibilités technologiques offertes par l’intégration. 
C’est la raison pour laquelle un convertisseur entrelacé peut être envisagé comme structure 
pour la cellule élémentaire. Dans ce contexte, la structure d’un convertisseur entrelacé avec un 
coupleur magnétique a été considérée. Vu que son fonctionnement est décrit en détails dans 
[For13], cette section va aborder son principe de base, et ses caractéristiques vis-à-vis le RµC. 
Sa topologie de base est une structure DC-DC avec isolation galvanique réalisée par 
l’association d’un pont complet effectuant une conversion continu-alternatif et d’un 
redresseur ayant une structure de doubleur de courant (voir Figure I.24). Cette structure peut 
être entrelacée par la duplication de sa version de base. La Figure I.25 montre le schéma du 
convertisseur avec 10 bras entrelacés : 
 
 
Figure I.24 – Structure de base du convertisseur entrelacé avec inductances couplées 
 
 
Figure I.25 – Structure d’un convertisseur avec 10 bras entrelacés et coupleur magnétique 
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Le nombre de phases a été choisi suite à un compromis entre l’augmentation de la 
fréquence apparente et la surface du module actif de puissance. Le coût de 890€ pour 1mm² 
de silicium pour la technologie AMSC35B4 pose de limites au niveau du nombre maximal de 
bras qui peuvent être intégrés. Cette approche permet de fortement réduire les ondulations de 
courant et de tension sur sa sortie et les contraintes de dimensionnement et de stockage 
d’énergie par les filtres de sortie grâce à la fréquence apparente qui peut s’élever jusqu’à 
10MHz si la fréquence de découpage du convertisseur est fdéc=1MHz. 
 
I.4.2.1 ISOLATION GALVANIQUE 
 
L’intérêt majeur de cette structure réside dans l’obtention d’un composant magnétique 
unique propice à l’intégration et à l’accroissement de la compacité du convertisseur [Mey06]. 
La conception et la réalisation d’un coupleur monolithique a été l’objet de travail du 
laboratoire Ampère à Lyon. La technologie planaire a été utilisée pour la réalisation du 
coupleur magnétique en tenant compte des contraintes volumiques importantes afin de ne pas 
pénaliser les dimensions de la cellule élémentaire. Le procédé de fabrication est basé sur le 
dépôt de conducteurs sur un une ferrite plane de façon à créer une série de transformateurs 
dont les bobinages sont coplanaires. Cette structure est ensuite assemblée avec une autre 
ferrite usinée de façon à ce qu’elle soit complémentaire avec celle sur laquelle les bobinages 
sont logés (voir Figure I.26).  
 
 
Figure I.26 – Réalisation du coupleur magnétique 
 
Figure I.27 – Dimensions de l’espace occupée 
par les conducteurs dans le coupleur 
 
La ferrite 3F4 utilisée pour l’usinage du circuit magnétique a une surface rugueuse, ce qui 
rend difficile l’accroche des conducteurs sur le circuit magnétique. Ceci mène à la mise en 
place d’un procédé technologique pour la dépose des conducteurs de cuivre au niveau de la 
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ferrite présenté en détails dans [Ampère]. Toute de même, les dimensions du composant 
magnétique sur lequel les conducteurs seront déposés sont 21.5mm de largeur et 37mm de 
longueur. Ces dimensions sont très grandes et elles vont définir la taille de la cellule 
élémentaire. Pour une hauteur totale du coupleur autour de 2mm, son volume devient 
1600mm
3
. Il s’avère alors que le volume du composant magnétique de cette structure est plus 





I.4.2.2 COMMANDE ET TRANSFERT D’ENERGIE 
 
Pour assurer un fonctionnement correct, les déphasages entre ses bras successifs doivent 
être égaux. De plus, ce déphasage doit être le plus proche possible de π afin de réduire les flux 
dans certaines parties du composant magnétique [Mey06]. Un nombre pair de bras déphasés 
les uns par rapport aux autres est nécessaire. L’angle de déphasage peut être calculé en 
utilisant les expressions (I.9) et (I.10) définies pour un nombre q de bras. Ainsi, pour une 






























  (I.10) 
 
Cette structure est aussi bidirectionnelle en transfert d’énergie, ce qui répond au besoin de 
la cellule élémentaire dans le contexte du RµC. La réversibilité est assurée en plaçant des 
interrupteurs commandés au lieu de diodes dans la partie redresseur. Dans tous les cas, cela 
est obligatoire pour les applications basses tension pour lesquelles des MOSFET sont utilisés 
en lieu et place des diodes de redressement pour limiter les pertes. La tension de sortie est 
donc donnée par l’équation (I.11) : 
 
.. PS VmV   (I.11) pour 0<α<0,5 
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La tension de sortie croît linéairement pour un rapport cyclique compris entre 0 et 0,5 puis 
cette tension décroît linéairement au-delà de 0,5. Du fait de ce comportement intrinsèque, le 
convertisseur est à la fois abaisseur et élévateur de courant en fonction du rapport cyclique, ce 
qui offre aussi une flexibilité du réseau au niveau d’excursion de sa tension d’entrée et de 
sortie. Cette structure étant réversible, ce convertisseur peut également fonctionner comme 
élévateur de tension et abaisseur de courant si la source est connectée à sa sortie.  
 
En revanche, la génération de plusieurs signaux de commande, déphasés d’un angle précis 
exige la mise en place d’une commande plus complexe que celle du convertisseur en double 
pont complet. De plus, un jeu de commandes synchronisées doit être transféré et appliqué à la 
partie secondaire de puissance afin d’assurer le redressement synchrone et la réversibilité de 
la structure. 
 
Une simulation du fonctionnement de cette structure avec une charge résistive R=0,5Ω a 
été faite avec les paramètres suivants : VE=5V, VS=2,25V (m=1, α=0,55), IS=4,4A, fdéc=1MHz, 
une inductance magnétisante de 20µH et un fort couplage de 0.99 (LF=200nH). Sachant que 
les ondulations du courant de sortie s’annulent pour les rapports cycliques égaux à 1/q et sont 
maximales pour les rapports cycliques égaux à 2/q [Bou09], [Kev11], le rapport cyclique 
α=0,55 a été choisi pour illustrer les ondulations maximales pour le pire cas de 
fonctionnement cette structure. En observant les formes d’ondes des tensions V’ aux primaires 
entre les points milieux de deux bras d’onduleur déphasés à 180° et la tension VS et le courant 
de sortie IS, il est à remarquer que la fréquence apparente à la sortie est 10 fois plus grande 
que la fréquence de découpage du convertisseur (voir Figure I.28a et Figure I.28c).  
 
 
a) Tension au primaire V’ et à la sortie VS 
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b) Courant de phase au primaire I’ 
 
c) Courant de phase au secondaire I’’ et courant 
de sortie IS 
Figure I.28 – Formes d’ondes du convertisseur avec 10 bras entrelacés (α=0.55) 
 
Néanmoins, dans le pire cas de fonctionnement (α=0.55), la fréquence apparente s’élève à 
10MHz et l’ondulation de la tension est considérablement réduite (ΔVS=5% ou 100mV) sans 
qu’un condensateur de filtrage ne soit mis en œuvre. L’ondulation du courant est aussi 
considérablement réduite (ΔIS=4% ou 170mA).  
 
Pour un fonctionnement à 1MHz, il est aussi nécessaire que la commande soit précise 
pour gérer le rapport cyclique. Les ondulations du courant de sortie étant maximales pour tous 
les rapports cycliques égaux à 2/q fait que nous avons besoin d’une résolution du rapport 
cyclique de quelques pourcents, ce qui équivaut quelques nanosecondes. Cela peut être 
compensé en dimensionnant le coupleur magnétique pour le pire cas d’ondulations et dans ce 
cas, une commande de résolution moins précise peut être mise en place. Celle-ci doit, au 
moins, être capable d’assurer le déphasage correct entre chaque bras qui est de 36° ou 100ns. 
 
I.4.2.3 MODULE ACTIF DE PUISSANCE 
 
A la différence du convertisseur DAB, les côtés primaire et secondaire de puissance de la 
structure entrelacée ne sont pas identiques. D’une part, le côté primaire est composé de bras 
d’onduleur et le côté secondaire n’est composé que de transistors de redressement synchrone. 
D’autre part, le rapport cyclique fait qu’en mode buck la tension de sortie est toujours α fois 
plus faible que celle d’entrée et que le courant est α fois plus grand que celui d’entrée, et 
l’inverse en mode boost (voir Figure I.28). Dans ce cas, les deux modules actifs de puissance 
n’auront pas les mêmes contraintes en tension et en courant. Par conséquent, deux puces 
doivent être conçues avec des structures et des paramètres différents afin que la partie 
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onduleur et la partie redresseur fonctionnent avec moins de pertes. Par exemple, pour un 
cahier de charges 5V/2A/1MHz, le dimensionnement de la puce au primaire est analogue que 
celui pour le convertisseur DAB. En ce qui concerne la partie active de puissance au 
secondaire, nous avons dix bras pour le redressement synchrone et leur dimensionnement sera 
plus optimal si nous utilisons des transistors NMOS puisque pour la même longueur de grille 
les pertes dans le transistor NMOS sont autour de 3 fois plus faibles par rapport à celles d’un 
transistor PMOS [Del09]. La Figure I.29 illustre un calcul analytique des pertes en fonction 
de la largeur de grille d’un transistor NMOS conçu avec le module 3.3V et 5V. 
 
 
Figure I.29 – Pertes dans un transistor NMOS (V=2.5V, I=400mA et fdéc=1MHz) 
 
Il s’avère que pour une tension de 2.5V, le module à 3.3V est plus approprié que le 
module à 5V. Dans ce cas, nous obtenons 50mW de pertes par conduction et par commutation 
pour les dix transistors NMOS avec une largeur de grille totale de 2600 mm, contre 70mW de 
pertes pour 5300mm de largeur de grille des dix transistors pour le module à 5 V. Le volume 
de la puce active de puissance au secondaire avec le module d’AMS à 3.3V est comparable à 
celui du convertisseur DAB. En revanche le coût total des deux puces de puissance sera plus 
élevé dans la phase de prototypage car deux designs de puces doivent être faits. Le Tableau 
I.3 fait une comparaison des caractéristiques des deux convertisseurs vis-à-vis leur mise en 
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Tableau I.3 – Caractéristiques des convertisseurs 
Paramètres Structure DAB 
Structure 
Entrelacée 
Signaux PWM complémentaires 2 5+5 
Gestion de déphasage 1 angle 10 angles 
Synchronisation entre le primaire et le secondaire Oui Oui 
Mode élévateur et abaisseur Oui Oui 
Contrôle du rapport de transformation (m=1) θ α 
Impact de la résolution de la commande sur : le rendement 
les ondulations du 
courant de sortie 
Largeur optimale de grille du module actif de 
puissance au primaire (Lprim) 
2800mm 10x280 mm 
Largeur optimale de grille du module actif de 










Les deux convertisseurs ont des avantages et des inconvénients au niveau de la commande 
et le contrôle. La structure du DAB nécessite moins de signaux PWM puisqu’elle a moins de 
bras à piloter à la différence de la structure entrelacée. En revanche, la résolution de sa 
commande est très importante pour que l’angle de déphasage entre les modules primaire et 
secondaire de puissance soit précis et capable de fixer le DAB au point où son rendement est 
optimal. En terme de volume, le convertisseur DAB s’avère plus avantageux que la structure 
entrelacée bien que la surface totale de ses modules actifs de puissance soit plus grande 
(5600mm contre 4700mm). La réalisation et les dimensions du coupleur magnétique s’avèrent 
un point négatif pour la structure entrelacée puisque son volume est plus que 10 fois plus 
grand que celui du transformateur planar du DAB. Néanmoins, les deux structures ont 
caractéristiques répondant aux besoins d’un RµC. De plus, elles proposent de défis de 
conception, design et contrôle, ce qui justifie l’effort pour leur réalisation. Le bilan sur la 
cellule élémentaire étant fait, dans la suite nous allons présenter deux familles de réseau de 
micro-convertisseurs. 
 
I.5. FAMILLES DE RESEAUX DE MICRO-CONVERTISSEURS 
 
Dans cette étude, deux types de réseaux de micro-convertisseurs sont abordés. Le premier 
est appelé « Circuit Programmable de Puissance ». Il s'appui sur une approche de mise en 
œuvre générique de cellules dont la configuration reste à faire selon le cahier des charges de 
l'utilisateur. Un nombre plus ou moins limité de solutions existe dans ce cas mais la réponse 
au besoin est rapidement obtenue à l'image des FPGA et autres CPLD pour la logique 
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combinatoire. Il est à destination des utilisateurs d'alimentations à découpage. Le deuxième 
est appelé « Power ASIC » et il est plutôt destiné aux concepteurs et intégrateurs de systèmes 
d'alimentation à découpage en vue d'une production en série. Dans ce cas, le concepteur 
dispose des éléments de base et conçoit la structure répondant à son cahier de charges de 
manière spécifique mais toujours sur la base d'une architecture et d'une technologie générique. 
Dans les deux cas la cellule élémentaire est l’élément de base à partir duquel il faut adapter la 
structure du réseau de convertisseurs pour répondre au cahier de charges. 
 
I.5.1 CIRCUIT PROGRAMMABLE DE PUISSANCE 
 
Le circuit programmable de puissance (CPP) intègre un nombre défini et fini de cellules 
élémentaires. Ceci signifie qu’il est conçu pour des plages maximales de tensions et de 
courants, de quelques watts à quelques centaines de watts. Son facteur de dimensionnement 
n'est pas optimal et il se peut qu'en fin de configuration des cellules élémentaires ne soient pas 
utilisées. En effet, l’idée du réseau programmable est de concevoir un CPP universel qui peut 
être programmé et paramétré en fonction des besoins des utilisateurs par l’intermédiaire d’une 
interface de programmation tout comme les nouvelles générations de circuits logiques 
programmables. Le CPP est un composant de puissance avec un nombre réduit d’entrées et de 
sorties pour être simple en termes de mise en œuvre et d’utilisation (voir Figure I.30).  
 
 
Figure I.30 – Module CPP 
Pattes de 1 à 4 – entrées et sorties de puissance ; pattes de 5 à 9 – module de programmation 
 
Comme montré à la Figure I.31, les associations en série et en parallèle des différentes 
cellules s’effectuent par une matrice d’interconnexions choisie. Elle est composée d’un 
ensemble d’interrupteurs qui permet de reconfigurer certaines connexions en entrée et en 
sortie des cellules élémentaires pour répondre au cahier de charges. Des transistors à effet de 
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champ (MOSFET) sont les composants les plus adaptés pour jouer le rôle d'aiguilleur au 
niveau de la matrice de connexions en terme de volume et de pilotage mais surtout 
d'intégration [Hiu13]. En revanche, pour certaines configurations les interrupteurs 
d’aiguillage peuvent être soumis à des tensions pouvant être la somme des tensions ou à des 
courants pouvant être la somme des courants de toutes les cellules élémentaires du CPP 
[Hiu13]. Les calibres en tension et en courant de ces interrupteurs doivent donc être choisis en 
fonction de cela ce qui est lourd de conséquences. 
 
 
Figure I.31 – Mise en matrice de CE dans un RµC [Hiu13] 
 
L’augmentation du calibre en tension et en courant d’un composant mène également à 
l’augmentation de son volume. Ceci est pénalisant dans le cadre du CPP compte tenu du fait 
qu’il est nécessaire d’assurer un grand nombre d’interrupteurs et d’interconnexions. Par 
conséquent, l’intégration est plus difficile et met en question la compacité du CPP. La 
compatibilité technologique est un autre point bloquant. Ceci s’exprime par le fait qu’il faut 
travailler avec deux technologies différentes en même temps. Une technologie d’intégration 
basse tension pour les composants actifs des cellules élémentaires et une technologie 
d’intégration haute tension pour les composants dans la matrice de connexion. En outre, pour 
l’instant, la tenue en tension des filières technologiques pour l’intégration de composants est 
limitée jusqu’à 50V [CMP].  
 
Toutefois, il est inadmissible, d’une part, de limiter le CPP à une tension de 50V si nous 
voulons rendre cette approche générique et d’autre part, de concevoir des transistors de 50V 
pour la puissance. La technologie étant latérale, elle n’est pas optimale pour des valeurs 
importantes de courant. La hiérarchisation de sa structure est une solution proposée dans la 
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thèse de [Hiu13] qui permettra d’éviter dans un premier temps le problème lié à la tenue en 
tension et en courant des interrupteurs au niveau des interconnexions. Le CPP sera alors 
subdivisé en deux niveaux. Le niveau de base sera appelé niveau 1. Le deuxième niveau sera 
appelé niveau 2 et va regrouper plusieurs niveaux 1. 
 
I.5.1.1 CPP DE NIVEAU 1 
 
Celui-ci sera configuré en association SIPO/PISO (en exploitant le plus possible la 
réversibilité de ses CE). De cette façon, toute contrainte en tension et/ou en courant seront 
uniformément réparties entre les interrupteurs dans le circuit d’aiguillage. Le fonctionnement 
du CPP de niveau 1 dépend de la configuration de son circuit d’aiguillage (voir Figure I.32a). 
Deux cas généraux d’opération sont valables pour ce niveau : 
 
1) VE=(N-k).VCEE, k=0, k étant le nombre de cellules élémentaires non utilisées. 
 
Si la tension d’entrée du CPP de niveau 1 nécessite l’activation de toutes les cellules 
élémentaires, les interrupteurs T1, T3, T5, … T2N-1, sont fermés tandis que les interrupteurs T2, 
T4, T6, … T2N sont ouverts (voir Figure I.32a). Dans ce mode d’opération, la tension aux 
bornes de chacune des cellules élémentaires sera égale à la tension d’entrée du CPP divisée 
par le nombre de cellules N. Le rapport de transformation sera alors N.VCEE/VCES en tension et 
ICEE/N.ICES en courant pour le fonctionnement en buck et inversement en mode boost.  
 
2) VE=(N-k).VCEE, k [1, N-1] 
 
Si nous voulons adapter l’entrée du CPP de niveau 1 à une tension plus faible, il faudra 
changer son rapport de transformation. Dans ce cas, il sera nécessaire de diminuer le nombre 
des cellules connectées en série. En déconnectant par exemple une des cellules le calibre en 
tension à l’entrée du CPP de niveau 1 sera égal à VE=(N-1).VCEE. Pour déconnecter par 
exemple celle en haut de la série, l’interrupteur T1 sera ouvert tandis que l’interrupteur T2 sera 
fermé. Ceci va iloter la cellule élémentaire et par conséquent, son potentiel d’alimentation 
sera ramené à celui de sa voisine dans la série (voir Figure I.32b). Il est également possible 
d’iloter plusieurs cellules élémentaires à n’importe quelle position dans la série. Ainsi le 
rapport de transformation sera (N-k).VCEE/VCES en tension et ICEE/(N-k).ICES en courant pour le 
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fonctionnement en buck et l’inversement en mode boost. La cellule ilotée peut changer au fil 





a) CPP niveau 1 avec son circuit d’aiguillage b) Mode de fonctionnement k=1 
Figure I.32 – Schéma du CPP de niveau 1 
 
Quel que soit le mode de fonctionnement, les interrupteurs impairs sont toujours ouverts 
quand les interrupteurs pairs sont fermés et vice versa. Cette complémentarité est analogue à 
celle des circuits CMOS. Chaque paire d’interrupteurs d’aiguillage T2i-1/T2i (i   [1, N]) peut 
alors représenter un bras CMOS. En tenant compte de ce comportement et en sachant que les 
contraintes en tension sur les paires d’interrupteurs dans le circuit d’aiguillage sont identiques 
à celles d’une cellule élémentaire, l’intégration des interrupteurs d’aiguillage dans la même 
puce devient tout à fait possible (voir Figure I.33). La cellule élémentaire étant définie 
bidirectionnelle en transfert d’énergie fait qu’il suffit d’intégrer une paire d’interrupteurs 
d’aiguillage au niveau de la partie primaire de puissance. Dans ce cas, le changement entre 
mode buck et mode boost se fera par le raccordement de la charge respectivement à la sortie 
et à l’entrée du CPP de niveau 1 et le rapport de transformation sera géré de la même façon. 
Cette solution nous permet de simplifier les interconnexions du CPP de niveau 1.  
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Figure I.33 – Schéma bloc de la cellule élémentaire avec circuit d’aiguillage intégré 
 
Par ailleurs, les contraintes en courant et en pertes totales au niveau des bras d’aiguillage 
sont différentes comparées à celles dans la cellule élémentaire. Etant un circuit CMOS, le bras 
d’aiguillage a une résistance interne égale à celle d’un transistor NMOS ou PMOS 
respectivement si la cellule élémentaire est ilotée ou pas. Par conséquent, l’implémentation de 
la matrice d’interconnexions rajoute des pertes par conduction supplémentaires compte tenu 
du fait que le courant d’entrée du système IE passe par tous les interrupteurs d’aiguillage. Plus 
le nombre de CE est grand, plus le nombre d’interrupteurs d’aiguillage est important et plus la 
résistance des connexions à l’entrée du CPP de niveau 1 devient importante puisqu’elle sera 
égale à la somme des résistances internes (RDSON) des transistors PMOS et/ou NMOS des bras 
d’aiguillage au niveau de chaque cellule élémentaire. Les pertes par commutation et de 
commande, ne sont pas considérées car les interrupteurs d’aiguillage ne commutent plus une 
fois que la configuration désirée du CPP de niveau 1 est établie. Les pertes dans les bras 
d’aiguillage ont un impact sur le rendement global du CPP de niveau 1 mais elles sont à 
comparer à la puissance de la cellule élémentaire. Si le nombre maximal de cellules est utilisé 
(k=0), le rendement du CPP de niveau 1 sera conditionné par le rendement d’une CE vu que la 
puissance totale du CPP augmente aussi proportionnellement au nombre de cellules mises en 
œuvre.  
 
Il est possible que pour certains cahiers des charges, toute la matrice de cellules 
élémentaires ne soit pas utilisée si le RμC a été pré dimensionné pour une plage de puissance 
plus élevée. L’ilotage d’une ou de plusieurs CE diminue la puissance du CPP tandis que la 
résistance du circuit d’aiguillage reste toujours la même. Si les résistances internes des 
transistors PMOS et NMOS d’un circuit CMOS dédié à l’aiguillage sont considérées les 
mêmes (WP=3.WN) et si les CE ilotées ne commutent pas, l’expression suivante donne la 
puissance totale transférée par le CPP niveau 1 PCPP : 
 
CEaiguillageCECEECEECPP PNPkNIVkNP .).(.).(   (I.12) 
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PCE – pertes totales de la CE. Ce sont les pertes par conduction et par commutation des 
composants actifs ainsi que les pertes de leur commande, et les pertes dans les composants 
passifs. 
 
PaiguillageCE – pertes au niveau des interrupteurs d’aiguillage à l’entrée d’une CE. Ce sont 
généralement les pertes par conduction vu que les interrupteurs restent en état fixe après la 
configuration. Il existe également des pertes de commande du circuit d’aiguillage mais elles 
peuvent être faibles en comparaison de celles de conduction vu que le rôle de la commande 
dans ce cas est de maintenir les interrupteurs dans un seul état pendant le fonctionnement du 
CPP. 
 










  (I.13) 
 
Nous pouvons conclure que les pertes par conduction dans le circuit d’aiguillage 
dépendent du nombre de cellules élémentaires et restent constantes quelque soit le rapport de 
transformation. Par conséquent, plus le nombre de cellules ilotées est faible, plus le rendement 
du CPP de niveau 1 est élevé. Afin de réduire les pertes dans le circuit d’aiguillage il sera 
indispensable de dimensionner des transistors avec une résistance interne (RDS) la plus faible 
possible. Cela se fera par le biais d’un compromis entre la taille des interrupteurs et leurs 
pertes par conduction.  
 
I.5.1.2 CPP DE NIVEAU 2 
 
Le CPP de niveau 2 représente une association de plusieurs blocs de CPP de niveau 1. 
Dans ce cas, afin de simplifier sa commande et de réduire son volume, les interconnexions des 
blocs de CPP de niveau 1 se feront à l’extérieur lors du routage du circuit imprimé (voir 
Figure I.34). Par conséquent, tous les types d’association des blocs de CPP de niveau 1 à 
l’entrée et à la sortie sont possibles. 
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Figure I.34 – Schéma du CPP de niveau 2 
 
Les calibres en tension et en courant à l’entrée VE, IE et à la sortie VS, IS du CPP de niveau 
















.)(  (I.14) 
 
CESSS VSV . , CESPS ISI .  (I.15) 
 
ES – nombre de CPP de niveau 1 connectés en série à l’entrée du CPP ; 
EP – nombre de CPP de niveau 1 connectés en parallèle à l’entrée du CPP ; 
SS – nombre de CPP de niveau 1 connectés en série à la sortie du CPP ; 
SP – nombre de CPP de niveau 1 connectés en parallèle à la sortie du CPP ; 
i – nombre des blocs CPP de niveau 1 utilisés. 
 
Enfin, le rendement global du CPP de niveau 2 est exprimé par : 
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  (I.16) 
 
Admettons qu’une cellule élémentaire soit dimensionnée pour une puissance de 10W 
(5V/2A). Pour concevoir un CPP de 1kW de puissance, il sera nécessaire d’associer 10 blocs 
de CPP de niveau 1, chacun contenant 10 CE en SIPO/PISO. En pilotant l’aiguillage dans les 
blocs des CPP de niveau 1, il est possible d’assurer une discrétisation de la puissance à 
l’échelle de 10W max  avec pour contraintes maximales 5V en tension et de 2A en courant. 
Ensuite, en fonction du routage du circuit imprimé il y a un deuxième niveau de discrétisation 
à l’échelle de 100W ou à l’échelle de 50 V en tension et de 2A en courant.  
 
I.5.1.3 NIVEAUX DE COMMANDE DU CPP 
 
Pour cette approche, trois niveaux de commande sont à définir. Le premier niveau est lié à 
la commande de la cellule élémentaire. Il gère ses paramètres comme la fréquence de 
fonctionnement, le rapport cyclique des signaux PWM, le déphasage et la synchronisation des 
ordres de commande des parties primaires et secondaires de puissance. C’est le niveau de 
commande de base dont le but est d’assurer le fonctionnement correct de la cellule 
élémentaire et de contrôler le niveau de la conversion d’énergie. Cette commande est intégrée 
et automatique, et l’utilisateur n’a pas d’accès à la modification de ses paramètres. 
 
Le deuxième niveau de commande concerne la gestion de l’ensemble des cellules 
élémentaires au sein d’un bloc CPP de niveau 1. Son but est la gestion du rapport de 
transformation de la configuration SIPO/PISO. Elle ouvre et ferme un ou plusieurs 
interrupteurs d’aiguillage et elle est indépendante pour chaque bloc CPP de niveau 1. Cela 
signifie que le rapport de transformation de chaque CPP de niveau 1 peut être différent. Cette 
commande est semi manuelle compte tenu du fait que c’est à l’utilisateur de décider quel est 
le rapport de transformation optimal de chaque CPP de niveau 1 pour un cahier de charges 
donné. Ce niveau de commande permet également de gérer le déphasage entre les cellules 
élémentaires afin d’optimiser le filtrage de l’ensemble via l’entrelacement série. La gestion du 
circuit d’aiguillage se fait via une interface de programmation couplée avec un ordinateur. 
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Le troisième niveau de commande est lié à l’association des différents blocs CPP de 
niveau 1 et il représente en effet un niveau de configuration matérielle. Elle est manuelle, ce 
qui signifie que c’est à l’utilisateur d’effectuer la configuration désirée de manière physique. 
Ceci est possible par un routage particulier au niveau du circuit imprimé pour chaque cahier 
des charges. De cette façon, les entrées et les sorties de tous les blocs CPP de niveau 1 
peuvent être associés librement en série et en parallèle (voir Figure I.35). 
 
 
Figure I.35 – Schéma bloc de la commande du CPP 
 
De plus, grâce à la possibilité d’effectuer un routage manuel, plusieurs sources peuvent 
être connectées à l’entrée ou à la sortie du CPP comme chacune peut être connectée au niveau 
d’un ou de plusieurs blocs CPP de niveau 1. Dans ce cas nous obtenons un convertisseur 
configurable multi sources capable de gérer la conversion d’énergie à plusieurs niveaux. Les 
sorties peuvent rester indépendantes ou connectés en série et/ou en parallèle (voir Figure 
I.36).  
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Figure I.36 – CPP multi sources avec des sorties en série 
 
I.5.2 LE CIRCUIT PERSONNALISÉ DE PUISSANCE (POWER ASIC) 
 
Le circuit personnalisé de puissance est une nouvelle voie de développement de 
l’approche réseau de micro-convertisseurs. L’objectif majeur est le Power ASIC ou la 
réalisation d’un circuit de puissance pour une application particulière au sens où nous le 
concevons et produisons sur la base d’une filière technologique figée, fiable et reproductible. 
Dans ce contexte nous allons nous inspirer des filières technologiques et méthodes de 
conception et de fabrication des circuits intégrés dans le but d’élaborer une nouvelle manière 
de penser la conception, la réalisation et la mise en œuvre de l’électronique de puissance. 
Dans le cadre de cette approche nous allons nous référencer par rapport à ce qui a déjà été fait 
au niveau de l’intégration en microélectronique. L’environnement de conception de circuits 
intégrés Cadence [CAD] d’AustriaMicroSystems par exemple est une bonne référence pour le 
développement d’une toute nouvelle filière technologique pour des circuits de puissance. 
AMS a développé ses propres outils technologiques et de conception à partir desquels les 
utilisateurs peuvent concevoir puis faire réaliser leurs circuits intégrés. Les outils de 
conception sont alimentés par des design kits qui décrivent les composants de base qui 
peuvent être paramétrables et dont les caractéristiques sont déjà connues. Par exemple, la 
longueur L et la largeur W des grilles des transistors MOSFET sont les seuls paramètres que 
nous pouvons faire varier. Il est possible de calculer leurs résistances internes RDS ainsi que 
toutes les capacités parasites en fonction de ces deux paramètres. Cela facilite la conception 
analytique du circuit intégré et rend possible la maîtrise de tous les phénomènes parasites. Les 
composants sont définis dans une librairie à partir de laquelle nous pouvons concevoir un 
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circuit intégré. L’étape de conception et de design du circuit intégré est rendue possible grâce 
à l’outil de conception. Des environnements de création et de simulation du schéma ainsi que 
de conception et de design du layout du circuit sont disponibles pour l’utilisateur. Cette suite 
logicielle dispose des caractéristiques technologiques du procédé de fabrication, incluant les 
règles de vérification de fonctionnement et de design. Elles sont configurées non seulement en 
fonction de contraintes électriques et thermiques mais aussi en fonction des contraintes 
technologiques des outils pour la fabrication des circuits intégrés. Afin de réaliser le circuit 
personnalisé de puissance, il est alors nécessaire de mettre au point et de décrire la filière 
technologique et compléter les librairies de design kit pour alimenter l'outil de conception.  
 
I.5.2.1 L’OUTIL TECHNOLOGIQUE 
 
Dans notre cas, l’outil technologique représente la cellule élémentaire conçue et réalisée à 
la base des procédés de conception et de production déjà existants, le substrat sur lequel elle 
sera reportée et le procédé de son report sur le substrat. La CE aura ses propres paramètres en 
fonction desquels nous allons concevoir notre propre circuit de conversion d’énergie. Le RµC 
sera réalisé par l’association des CE via un routage des pistes au niveau du substrat. De cette 
façon, il sera possible de réaliser tous les types de configurations des cellules élémentaires. Le 
substrat doit être de type multicouches à l’instar des filières CMOS [AMS] pour faciliter et 
optimiser les interconnexions des CE. Dans un premier temps le PCB standard rigide de 
matériau FR4 peut être utilisé mais la recherche d’un meilleur substrat pour le RµC peut être 
l’objectif de travaux ultérieurs. Un substrat PCB FR4 de 4 couches est suffisant pour valider 
l’approche. Comme nous allons le voir dans le deuxième chapitre de cette thèse, les 
technologies report ont un rôle très important pour la réalisation de la cellule élémentaire et du 
RµC entier. La Figure I.37 illustre une vue d’artiste pour l’association en parallèle des entrées 
de 3 cellules élémentaires. 
 
 
Figure I.37 – Section du substrat pour le Power ASIC 
Chapitre I : Etat de l'art des convertisseurs configurables  
   65 
 
I.5.2.2 L’OUTIL DE CONCEPTION 
 
L’outil de conception peut être un logiciel ou une toolbox couplée et intégrée dans une 
plateforme déjà existante. Compte tenu du fait qu’il existe déjà des logiciels qui permettent de 
créer, simuler, concevoir et vérifier le design des circuits électriques et électroniques, dans un 
premier temps il sera suffisant de focaliser l’effort sur les points les plus importants, à savoir : 
 
 Créer une libraire qui contient l’ensemble des composants réalisés et caractérisés 
pour l’approche Power ASIC avec tous les paramètres et empreintes. Cette librairie 
peut être intégrée dans un fichier qui sera installé comme une nouvelle librairie de 
composants d’un logiciel de conception et de design de circuits imprimés déjà 
existant comme Altium [ALT], ou bien d’un logiciel de conception de 
microélectronique comme Cadence [CAD]. 
 
 Définir des règles de design pour la conception du layout du circuit. Pour faire cela il 
est nécessaire d’étudier les contraintes électriques, thermiques et mécaniques de la 
cellule élémentaire et de tous les composants qui la composent. De plus, les règles de 
design doivent être conformes aux normes des technologies de fabrication et 
d'assemblage des composants et de substrat (dans notre cas, ce sont les normes de 
fabrication des circuits imprimés). Ceci facilitera la standardisation de l’approche et 
évitera l’augmentation du coût suite à la conception d’outils spéciaux pour la 
fabrication du circuit. Une fois que les règles de design sont développées, elles 
peuvent être installées dans un logiciel déjà existant et couplées avec son outil de 
vérification de design. 
 
La Figure I.38 représente une synthèse des étapes de la conception et de la réalisation d’un 
circuit avec l’outil de conception de Power ASIC.  
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Figure I.38 – Flowchart de la conception Power ASIC 
 
I.5.2.3 EVOLUTION DU POWER ASIC 
 
Dans la librairie de composants quelques autres éléments pourront être définis afin de 
donner un degré de flexibilité encore plus élevé à cette approche. Ce peuvent être les 
composants qui constituent une cellule élémentaire comme ses modules actifs de conversion 
DC/AC et AC/DC, les composants passifs (résistances, capacités et transformateurs). Par 
conséquent, il sera aussi possible de réaliser un montage à la base d’un module de la cellule 
élémentaire.  
 
L’approche Power ASIC permettra de concevoir aisément des réseaux de micro-
convertisseurs particulièrement adaptés à un cahier de charges donné. En connaissant les 
spécifications de son composant de base, à savoir la cellule élémentaire, son outil de 
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conception donne la possibilité de maîtriser tous les phénomènes parasites dans le circuit et, 
par conséquent, d’optimiser ses contraintes électriques et thermiques. Comme nous allons le 
voir plus loin, l’utilisation des composants constituant la cellule élémentaire comme son 





Le développement d’un réseau de micro-convertisseurs à partir d’un composant générique 
tel que la cellule élémentaire est le premier pas vers la généralisation de l’électronique de 
puissance. Ceci permettra d’un côté de maîtriser tous les phénomènes électriques, 
magnétiques, thermiques et mécaniques comme en microélectronique. D’un autre côté, avec 
différentes configurations des cellules élémentaires il est possible de le mettre en œuvre dans 
plusieurs applications. Les exemples donnés ont relevé des défis technologiques et 
conceptuels de la mise en œuvre du RµC. Dans le cas idéal, l’association de plusieurs cellules 
élémentaires fait que les pertes sont uniformément distribuées entre elles, ce qui permet de 
repartir toutes les contraintes électriques et thermiques au sein du réseau. En réalité, la 
technologie de réalisation des cellules élémentaires n’est pas mûre, ce qui pourra produire des 
disparités dans leurs caractéristiques et par conséquent un déséquilibre au niveau des pertes 
d’où le besoin d’un système de contrôle et asservissement plus complexe. Pour avoir 
caractéristiques parfaitement cohérentes de toutes les cellules élémentaires au sein du réseau 
et une fiabilité élevée, il est nécessaire que le développement de cette approche arrive au 
même niveau technologique que celui des circuits intégrés. Deux "familles" de réseau de 
micro-convertisseurs ont été définies. La première repose sur l’approche d’un convertisseur 
configurable qui peut être adapté à une large gamme de cahiers des charges par le biais d’une 
interface de programmation. La deuxième représente un design kit qui permet de réaliser 
plusieurs applications à partir de la cellule élémentaire et des composants qui la constituent. 
L’enjeu majeur de ces deux approches s’exprime par la réduction du coût et des durées de 
conception et de prototypage des applications. Ainsi, c’est une nouvelle façon de réfléchir en 
conception et développement des circuits de puissance. Elle peut s’avérer une rupture 
technologique qui fera une révolution en électronique de puissance à l’instar du 
développement et de la mise en œuvre des microcontrôleurs et des circuits FPGA. 
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La conception et la réalisation du module actif de puissance sont les premiers objectifs de 
cette thèse. L’amélioration des performances de la cellule élémentaire et l’optimisation de sa 
taille ont pour but d’atteindre des densités de puissance plus importantes ainsi que d’assurer 
une compacité maximale en lien avec une mise en œuvre au sein d'une architecture RµC. La 
réduction des pertes dans la cellule élémentaire ne se limite seulement pas au bon 
dimensionnement de ses composants actifs. Leur assemblage avec le circuit imprimé (PCB) 
est aussi important en termes d’efficacité et de fiabilité des interconnexions électriques mais 
aussi thermique et mécaniques. Les contraintes thermiques peuvent s’avérer un facteur 
limitant le fonctionnement de la cellule élémentaire. Ce sont notamment les techniques 
d’assemblage par report en flip-chip qui permettront d’optimiser la gestion thermique du 
module actif de puissance et de la cellule élémentaire. Ce chapitre est dédié à la conception de 
puces onduleurs tenant compte des contraintes de mises en œuvre.  
II.2. CONCEPTION DES COMPOSANTS ACTIFS  
 
La technologie CMOS d’Austria Microsystems avec une finesse de la gravure de 350 nm 
a été choisie pour la conception de la puce. Ce choix a été fait sur la base des critères définis 
suite aux expériences précédentes [Del09], [Hiu13] : 
 Possibilité d’augmenter la puissance transférée de 6W à 10W grâce au module de 
5V ; 
 Bon rendement à une fréquence assez élevée (1MHz) ; 
 Access et maîtrise de la technologie au sein du laboratoire.  
Par conséquent la tension d’alimentation de la puce a été définie en fonction des limites de 
la technologie utilisée pour l’intégration. La fréquence a été choisie par un compromis entre 
les pertes par commutation et la réduction de la taille du composant magnétique. La valeur du 
courant de chaque bras a été définie en fonction d'un encombrement optimal des plots et des 
liaisons électriques à ceux-ci sur la puce. Ainsi, ces paramètres nous permettront de concevoir 
une cellule élémentaire de 10W de puissance (voir Tableau II.1). 
 
Tableau II.1 – Cahier de charges de la puce 
Technologie Tension maximale Courant Fréquence 
AMSC35B4 5V 10x200mA 1MHz 
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II.2.1 STRUCTURE DE LA PUCE DE PUISSANCE 
 
L’architecture de la puce a été créée de façon à ce qu’elle soit compatible avec la structure 
du convertisseur entrelacé. Elle est composée de 10 bras d’onduleur intégrant chacun leur 
propre commande rapprochée indépendante. Dans un premier temps, les signaux de 
commande seront générés par des sources externes comme, par exemple, un microcontrôleur, 
un FPGA ou tout autre circuit de commande (voir Figure II.1). Le condensateur de 
découplage ne sera pas intégré non plus dans la puce puisque la filière technologique nous 
permet de dimensionner de capacités de valeurs très faibles (1fF/µm²) [AMS], ce qui sera 
pénalisant en terme de surface occupée, de résistance des amenées de courant et de prix. 
 
 
Figure II.1 – Structure de la puce 
 
Le dimensionnement du bras d’onduleur est comparable à celui fait dans la thèse d’Olivier 
Deleage [Del09]. Pourtant, pour que le circuit intégré puisse fonctionner sous 5V comme le 
nécessite notre application, il doit être entièrement revu car cela requiert l’utilisation d'autres 
composants disponibles dans la technologie présentant des caractéristiques différentes de 
celles du module de 3,3V. Les paramètres qui ont une influence directe sur le 
dimensionnement [Del09] sont présentés dans le Tableau II.2. 
 
Tableau II.2 – Paramètres des modules 3,3V et 5V de la technologie AMSC35B4 
Paramètre Module 3,3V Module 5V 
Tension de seuil NMOS VTHN 0,56V 0.7V 
Tension de seuil PMOS VTHP -0,78V -1V 
Longueur de grille L 350nm 500nm 
Epaisseur d’oxyde TOX 7,1nm 14nm 
Capacité d’oxyde COX 4,86fF/µm² 2,465fF/µm² 
Mobilité des porteurs N µN 370 cm²/Vs 435cm²/Vs 
Mobilité des porteurs P µP 126 cm²/Vs 135cm²/Vs 
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Un pré-dimensionnement a été réalisé dans le but de déterminer le rendement maximal 
d’un bras d’onduleur. A technologie donnée, il n’est possible de faire varier que les valeurs 
des résistances à l’état passant elles-mêmes liées aux capacités de grille ainsi que aux 
capacités drain-source en fonction de la largeur de grille d’un MOSFET. La largeur de grille 
reste donc le seul paramètre à optimiser dans le dimensionnement et la conception du bras 
d'onduleur. Vient ensuite l'optimisation du circuit de commande rapprochée afin de minimiser 
les pertes durant les commutations MOS-MOS de chaque bras d'onduleur. Plus la largeur de 
grille est importante, plus sa capacité et, par conséquent, plus les pertes par commutation 
augmentent lors des fonctionnements en commutation dure. En revanche, plus la résistance à 
l’état passant diminue, plus les pertes par conduction diminuent. Il existe donc un optimum 
qu’il va falloir déterminer. La Figure II.2 montre l’estimation analytique de la variation des 
pertes par commutation dure et par conduction ainsi que l’évolution du rendement en fonction 
de la largeur de grille pour un bras d’onduleur avec son circuit de commande rapprochée. Les 
pertes de la commande rapprochée ont été calculées de la même façon que celles des 
MOSFET de puissance et leurs tailles ont été fixées en utilisant la méthode de 
dimensionnement de la commande rapprochée décrite dans [Del09]. Dans cas, nous obtenons 
un rendement maximal d’un bras d’onduleur pour une largeur de grille WN=63000 µm pour le 
NMOS de puissance et WP=189000 µm pour le PMOS de puissance pour un fonctionnement à 
VDD=5 V, Imoyen=200 mA et f=1 MHz. Cette estimation ne tient pas compte des phénomènes 
parasites tels que les résistances de contact, les résistances et les capacités des amenés de 
courant, les inductances des connexions et la température de fonctionnement. 
 
 
Figure II.2 – Rendement et pertes d’un bras CMOS en fonction de la largeur de grille du NMOS 
 
Suite à ce pré-dimensionnement analytique et pour des raisons d’optimisation du design et 
de la surface de la puce, les paramètres d’un bras d’onduleur, présentés dans le Tableau II.2, 
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ont été définis pour une largeur de grille de WN=56000µm pour le NMOS de puissance et 
WP=168000 µm pour le PMOS de puissance. 
 
Tableau II.3 – Paramètres d’un bras CMOS de puissance T=25° C 
Paramètre MOSFET canal N MOSFET canal P 
Largeur de grille, W 56000µm 168000µm 
Résistance interne, RDS 45mΩ 56mΩ 









Capacité d’entrée, CISS 69pF 206pF 
Capacité drain-source, CDS 34pF 103pF 
Temps de montée, tm 1,4ns 1,4ns 
Temps de descente, td 0,4ns 0,4ns 
 
L’évolution de la résistance interne est linéaire en fonction de la température de 25°C à 
125°C. Cette approximation est définie par la documentation technique d’AMS. Par 
conséquent, il est possible de trouver ΘRDS analytiquement ou en simulation et de calculer la 
résistance interne des MOSFET pour différentes températures grâce à l’équation (I.1) : 
 
 )TT(1)T(R)T(R ambRDSamb    (II.1) 
 
La Figure II.3 présente le schéma complet d’un bras d’onduleur. En plus de sa  commande 
rapprochée, il est également composé d’un circuit level shifter suivi par deux modules 
intermédiaires d’amplification. Le dimensionnement et la conception des circuits constituant 
le bras d’onduleur seront présentés par la suite. 
 
Figure II.3 – Schéma complet d’un bras d’onduleur et de sa commande rapprochée 
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La conception de la commande rapprochée a été conçue par la méthode de 
dimensionnement développée dans la thèse d’Olivier Deleage [Del09]. Elle présente 3 étages 
d’amplification et un circuit de décalage des commandes. Le premier étage (sur la droite) est 
un étage d'amplification à fort courant de grille. Il sert à piloter et à assurer la rapidité des 
charges et décharges des capacités de grille des MOSFET de puissance. Vu que la taille des 
MOSFET du premier étage est importante (ie. largeur de grille importante) ils peuvent être le 
siège de courants de court-circuit assez forts lors de leur propre commutation. Afin de réduire 
ces courants de court-circuit, il est nécessaire de mettre en place un étage de pré amplification 
spécifique pour lequel les transistors sont de taille plus faible mais conçus pour minimiser le 
courant de court-circuit de l'étage de sortie des drivers. Un troisième étage est encore 
nécessaire pour adapter l’impédance d’entrée de la commande rapprochée aux circuits 
logiques commandant l’ensemble. Compte tenu du fait que la technologie utilisée est la même 
que celle dans [Del09], le rapport entre les largeurs de grille de chaque étage de la commande 
rapprochée reste le même pour optimiser les pertes dans le bras d’onduleur. La synthèse du 
dimensionnement est présentée à la Figure II.4. Sachant la valeur de la largeur de grille du 
NMOS de puissance, il est possible de déterminer les largeurs de grille des transistors 
constituant les étages de la commande rapprochée. 
 
 
Figure II.4 – Synthèse de dimensionnement de la commande rapprochée [Del09] 
 
Le circuit de décalage est ensuite nécessaire pour décaler les commandes des MOSFET de 
puissance N et P constituant chaque bras d'onduleur de façon à créer un temps mort lors de la 
commutation. Ici il est nécessaire de trouver le temps mort optimal car, s’il est trop important, 
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il y aura mise en conduction des diodes intrinsèques des MOSFET engendrant des pertes 
supplémentaires et, s’il est trop court, un court-circuit de bras pourra avoir lieu pouvant causer 
la destruction de la puce. Les largeurs de grille des MOSFET dans le circuit de décalage sont 
données dans le Tableau II.4 : 
 
Tableau II.4 – Largeurs de grille des MOSFETS dans le circuit de décalage 
Etages du circuit 
de décalage 
Largeur de grille W 
PMOS de puissance NMOS de puissance 
Etage 1 WT13=55µm WT14=23,6µm WT15=55µm WT16=23,6µm 
Etage 2 WT17=55µm WT18=0,55µm WT19=0,9µm WT20=23,6µm 
 
La Figure II.5 montre un résultat de simulation pour le courant d’entrée IE (en rouge) et la 
tension à la sortie VS (en vert) d’un bras d’onduleur en commutation après la mise en place du 
circuit de décalage pour un fonctionnement à VDD=5V, Imoyen=200mA et f=1MHz. 
 
  
a) Front montant b) Front descendant 
Figure II.5 – Courant d’entrée et tension de sortie d’un bras d’onduleur  
(simulation Cadence : VDD=5V, Imoyen=200mA et f=1MHz) 
 
Figure II.5a, la chute de la tension durant 2ns correspond au temps de conduction de la 
diode intrinsèque (aussi appelée diode « body ») du transistor NMOS, ce qui correspond à la 
durée du temps mort ou de la roue libre de la diode avant la fermeture du transistor PMOS. Le 
pic de 2,2A du courant est dû au courant de recouvrement de cette diode qui s’avère important 
au moment de la fermeture du transistor PMOS. Sur la Figure II.5b, le pic de courant est à 
nouveau dû au courant de recouvrement de la diode intrinsèque du transistor NMOS mais 
cette fois après sa fermeture. Le temps mort pendant cette phase étant plus faible fait que sa 
diode se charge très peu et par conséquent que le courant de recouvrement est aussi plus faible 
(1A). Il s’avère alors que la diode body génère un courant de recouvrement important mais 
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cela donne moins de pertes par rapport à un circuit sans temps mort pour lequel le courant de 
court-circuit peut s’élever au-delà de 10A. 
 
La même simulation a été réalisée mais cette fois prenant en compte des phénomènes 
parasites tels que les inductances parasites et les résistances des connexions (voir Figure II.6). 
Une inductance de maille de 10nH et une résistance de 100mΩ ont été rajoutées afin de 
simuler un fonctionnement d’un bras d’onduleur dont la puce est connectée par des fils de 
bonding par exemple. 
 
 
a) Front montant 
 
b) Front descendant 
Figure II.6 – Courant d’entrée et tension de sortie d’un bras d’onduleur avec Lpar=10nH et Rpar=0,1Ω 
(simulation Cadence : VDD=5V, Imoyen=200mA et f=1MHz) 
 
Dans ce cas, des oscillations du courant et de la tension sont observées au niveau des 
fronts montant et descendant du bras d’onduleur. La présence de l’inductance parasite attenue 
le pic de courant de recouvrement et sa valeur est autour de 1A sur le front montant et de 0,5A 
sur le front descendant. En revanche, les oscillations de la tension sur le front montant sont de 
l’ordre de 7,5V, ce qui pourrait causer la destruction de la puce. Il est alors à conclure que 
l’optimisation de la maille de commutation et de la connectique de la puce a aussi un rôle 
important vis-à-vis de ses performances. Cette problématique sera abordée plus en détail dans 
la quatrième partie de ce chapitre. 
 
Etant donné que la première version de la puce ne contient pas d’oscillateur intégré, la 
génération des signaux de commande se fera à l’extérieur de la puce par un microcontrôleur 
ou par un circuit FPGA. Dans ce cas, le circuit de level shifter a été mis en place afin 
d’adapter les niveaux de tension des signaux des sources externes à l’entrée de la commande 
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Dans un level shifter composé d’un étage CMOS (voir Figure II.7a), un signal logique de 
3,3V à l’état haut fourni par un microcontrôleur engendrerait un court-circuit pour une tension 
d’alimentation VDD=5V. Dans ce cas, le NMOS serait fermé car la tension au niveau de sa 
grille serait 3.3V mais le PMOS serait toujours maintenu fermé car la tension au niveau de sa 
grille serait VGS= -1,7V (VTHP=-1V). C’est la raison pour laquelle un schéma du level shifter 
composé d’une résistance connectée en série avec un transistor NMOS a été retenu (voir 
Figure II.7b). Cette structure permet de piloter la commande rapprochée avec une commande 
dont l’état haut de la logique est inférieur à 5V. Elle est bien adaptée pour recevoir des 
signaux de 3,3V fournis par un microcontrôleur. 
 
a) Level shifter compose d’un étageCMOS 
 
b) Level shifter composé d’une résistance et NMOS 
Figure II.7 – Circuits de level shifter 
 
La valeur de la résistance a été choisie suite à un compromis entre le rendement d’un bras 
d’onduleur et la taille qu’elle occupe dans le layout. Les pertes dans le premier étage du level 









  (2) 
 
Pour RSH=12,6kΩ et RDSON_T35=233Ω, ces pertes sont de 2mW, ou de 0,2% de la puissance 
commutée, correspondant à un courant de consommation ICONSO≈400 µA pour une tension 
VDD=5V. La largeur de grille du transistor NMOS T35 (WT35=10,8µm) a été choisie par un 
compromis entre la chute de tension au niveau de celui-ci à cause de sa résistance interne 
(90mV à 25°C) pour éviter que le circuit devienne un diviseur de tension et sa capacité 
d’entrée CISS qui doit rester faible (14fF) pour réduire sa constante de temps. 
 
L’optimisation du layout des signaux de commande coté PCB impose que les 10 entrées 
des commandes soient localisées dans la même zone de la puce. En conséquence, certaines 
commandes seront plus éloignées de leurs bras d’onduleur. Cela pourrait engendrer un retard 
du transfert des ordres de commandes à cause des résistances et des capacités parasites des 
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pistes dues à leurs longueurs. Pour éviter ce phénomène, le level shifter est suivi par un circuit 
d’amplification de 3 étages dont le but est d’amplifier le signal de la commande avant qu’elle 
arrive au niveau d’un deuxième circuit d’amplification. Le deuxième circuit tampon, qui est 
un circuit suiveur composé de deux étages, a été mis en place pour amplifier de nouveau le 
signal de la commande arrivant au niveau du circuit de décalage de la commande rapprochée. 
Les largeurs de grilles des transistors des deux circuits d’amplification ont été dimensionnées, 
d’une part, de façon à ce qu’ils soient moins consommateurs et, d’autre part, de façon à 
réduire le retard de la commande, à rendre symétriques les fronts montant et descendant de la 
commande et à équilibrer le délai de la commande tON et tOFF à l’entrée du circuit de la 
commande rapprochée. Le Tableau II.5 récapitule les largeurs de grille des transistors des 
étages "buffer" de la commande. 
 
Tableau II.5 – Largeurs des grilles des MOSFETS des circuits "buffer" 
 Largeur de grille W 
Premier circuit 
buffer 
Etage 1 WT29=100µm WT30=33µm 
Etage 2 WT31=50µm WT32=20µm 
Etage 3 WT33=20µm WT34=15µm 
Deuxième circuit 
buffer 
Etage 1 WT21=WT23=125µm WT22=WT24=41,5µm 
Etage 2 WT25=WT27=50,1µm WT26=WT28=16,75µm 
 
Ce dimensionnement donne en simulation (voir Figure II.8) un retard du signal au niveau 
du circuit de décalage tON = tOFF = 620ps par rapport au signal de la source et un temps de 
montée égal au temps de descente tm = td = 150ps. Le retard des MOSFET de puissance par 
rapport au signal de la source est tON = 4,2ns et tOFF = 4ns. Ce retard est logiquement plus 
grand mais mieux équilibré par rapport au cas sans les buffers (tON = 3,6ns ton et tOFF = 2,9ns). 
 
  
a) Front montant b) Front descendant 
Figure II.8 – Temps de propagation d’un bras d’onduleur 
(simulation Cadence : VDD=5V, Imoyen =200mA et f=1MHz) 
Signal commande 
Signal commande à la 
commande rapprochée 
Signal de sortie 
du bras CMOS 
Signal commande 
Signal commande à la 
commande rapprochée 
Signal de sortie 
du bras CMOS 
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La Figure II.9 présente une simulation du rendement d’un bras d’onduleur complet en 
fonction du courant moyen de la charge réalisée avec le logiciel Cadence. Des phénomènes 
parasites comme les résistances des contacts et des inductances des connexions ont été prises 
en compte (RPAR=10mΩ et LPAR=2nH). La simulation a été réalisée pour deux cas de 
fonctionnement : à température ambiante de 25°C et à température élevée de 100°C qui est, à 
priori, plus proche de la température réelle de fonctionnement. L’écart entre les rendements 
des deux cas augmente en fonction du courant moyen de la charge car à température plus 
élevée, les pertes par conduction deviennent plus importantes en raison de l’augmentation de 
la résistance interne RDSON des transistors. Le bras d’onduleur pourrait aussi fonctionner à des 
rendements supérieurs à 97% avec des courants de charge plus élevés que le courant de 
charge nominal mais dans ce cas la dissipation de chaleur à cause des pertes devient plus 
importante. Du point de vue théorique mais aussi en simulation cela est possible, en pratique 
il sera nécessaire d’assurer un refroidissement forcé par un ventilateur par exemple afin 
d’éviter la destruction de la puce.  
 
 
Figure II.9 – Rendement d’un bras complet d’onduleur en fonction du courant moyen de la charge pour 
deux températures de la puce et en tenant compte d'interconnexions imparfaites 
(simulation Cadence : VDD=5V et f=1MHz) 
 
Le bilan des pertes dans le bras CMOS est présenté dans le Tableau II.6 :  
 
Tableau II.6 – Bilan analytique des pertes dans un bras CMOS de puissance  
(VDD=5V, ICHARGE=200mA, f=1MHz et T=25°C) 
Pconduction Pcommutation Pcommande rapprochée Ptampon Plevel shifter Pcontacts 
8,1mW 5,2mW 2,6mW 0,5mW 2mW 4mW 
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Il est important de constater que les pertes de commande et les pertes dans les contacts 
sont importantes et du même ordre de grandeur que les pertes par conduction ou par 
commutation. Cela souligne combien la mise en forme d’un signal et le contact entre la puce 
et les pistes du circuit imprimé sont critiques dans la création des pertes dans le système. 
 
Dans la section suivante les avantages qu’apporte la structure de la puce en termes de 
versatilité et de mise en place dans des différentes topologies de convertisseurs seront 
présentés.  
II.2.2 CONFIGURATIONS DE LA PUCE DE PUISSANCE 
 
L’intégration de plusieurs bras d’onduleur dans une même puce la rend générique et 
permet sa mise en œuvre dans plusieurs topologies de convertisseurs. Etant donné que la 
commande de chaque bras d’onduleur est indépendante, la puce peut être adaptée à diverses 
structures de convertisseurs en changeant le routage au niveau du circuit imprimé et en 
mettant en place la commande appropriée. Ainsi, elle peut être mise en place dans des 
structures entrelacées en pilotant séparément chaque bras d’onduleur (voir Figure II.10) ou, 
par la mise en parallèle de tous les bras d’onduleur et en les pilotant avec le même signal, elle 
peut être utilisée comme cellule de commutation dans la structure d’un convertisseur buck, 
boost ou buck-boost (voir Figure II.11). 
 
 
Figure II.10 – Configuration de la puce pour une structure entrelacée 
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Figure II.11 – Configuration de la puce pour un convertisseur buck, boost et buck-boost 
 
La mise en parallèle de 5 bras d’onduleur en deux groupes forme la structure d’un pont 
complet (voir Figure II.12). Dans ce cas, la puce peut fonctionner comme un onduleur et/ou 
comme un redresseur synchrone. C’est notamment cette configuration qui sera utilisée pour la 
réalisation de la cellule élémentaire utilisant la structure du convertisseur en double pont 
complet. 
 
Figure II.12 – Configuration de la puce en onduleur et redresseur 
 
Grâce à la possibilité de reconfigurer les bras d'onduleur de la puce via les ordres de 
commande et via le type d'interconnexion qui sera mise en œuvre coté PCB, une solution pour 
mettre en œuvre un circuit d’aiguillage dans un réseau de micro-convertisseurs en association 
SIPO sera présentée dans la section suivante. 
 
II.2.3 GESTION DES INTERCONNEXIONS 
 
Un ou plusieurs bras d’onduleur de la puce mis en parallèle peuvent être dédiés au circuit 
d’aiguillage (voir Figure II.13). La cellule élémentaire est alors alimentée par les points 
milieux des bras du circuit d’aiguillage et ces bras doivent être pilotés par une commande 
logique indépendante des commandes des autres bras de puissance. Cette perspective a été 
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introduite dans le premier chapitre comme offrant un degré de liberté supplémentaire dont les 
bénéfices restaient à quantifier. 
 
 
Figure II.13 – Configuration d’un circuit d’aiguillage (alimentation par le transistor PMOS) 
 
Le circuit d’aiguillage peut aussi être réalisé de sorte à ce que des transistors NMOS 
soient fermés pour alimenter la cellule élémentaire afin de profiter de leur plus faible 
résistance à l’état passant. Dans ce cas, il sera nécessaire de connecter la masse de la source 
aux points milieux des bras d’aiguillage (voir Figure II.14). Dans le cas général nous pouvons 
faire le choix du NMOS. 
 
 
Figure II.14 – Configuration d’un circuit d’aiguillage (alimentation par le transistor NMOS) 
 
Dans la suite, tout d’abord l’état de l’art de l’aiguillage intégré sera présenté et ensuite un 
bilan des pertes de différentes configurations de la puce avec un circuit d’aiguillage sera 
réalisé. 
II.2.3.1 DEMARRAGE DU CIRCUIT D’AIGUILLAGE  
Pour pouvoir connecter la cellule de conversion élémentaire au réseau de convertisseurs, il 
est nécessaire d’alimenter le circuit d’aiguillage. A l’instant initial, aucune tension n'est 
disponible sur le bus DC de la puce onduleur de chacune des cellules élémentaires du réseau. 
En conséquence, le circuit de la commande rapprochée qui prend son alimentation sur le bus 
DC n’est pas alimenté, ce qui ne permet pas la fermeture du transistor PMOS. En revanche, 
quand la tension d’alimentation VE est appliquée au circuit et apparaît au point milieu de 
chaque bras d’onduleur de chaque circuit d’aiguillage, l'une des diodes intrinsèques des 
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transistors du bras d'aiguillage devient passante et permet une charge initiale des capacités des 
bus DC de chaque cellule. Dans ce cas, la commande rapprochée est alimentée même si le 
transistor PMOS du circuit d’aiguillage est en état ouvert (voir Figure II.15). La tension 
d’alimentation au niveau de la commande rapprochée du circuit d’aiguillage est alors VE-VF, 
VF étant la chute de tension au niveau de la diode body. Par conséquent, la commande 
rapprochée va pouvoir fermer le transistor PMOS et maintenir à l'état ouvert le transistor 
NMOS du circuit d’aiguillage. 
 
 
Figure II.15 – Démarrage de la commande rapprochée du circuit d’aiguillage 
 
II.2.3.2 REGIME PERMANENT DU CIRCUIT D’AIGUILLAGE 
 
Le signal de la commande est toujours maintenu de façon à ce que le transistor PMOS soit 
fermé mais cette fois le circuit de la commande rapprochée du circuit d’aiguillage est 
alimenté. Par conséquent, le transistor PMOS du circuit d’aiguillage est fermé et tout le 
courant d’alimentation passe à travers lui (voir Figure II.16).  
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II.2.3.2 PHASE D’ILOTAGE D’UNE CELLULE ELEMENTAIRE 
 
Pour iloter une cellule, il est nécessaire de changer la commande du circuit d’aiguillage de 
façon à ce que le transistor PMOS soit ouvert et le transistor NMOS soit fermé. Par 
conséquent, la cellule de conversion est ilotée au primaire et son potentiel d’alimentation est 
ramené à la cellule suivante (voir Figure II.17). Or il est essentiel de maintenir alimentée la 
commande rapprochée du bras d'aiguillage via la présence d'un potentiel suffisant sur le bus 
DC au primaire de la cellule de conversion.  
 
 
Figure II.17 –Coupure de l’alimentation de la commande rapprochée du circuit d’aiguillage 
 
L’association SIPO permet d’assurer l’alimentation de la commande rapprochée du circuit 
d’aiguillage même quand la cellule élémentaire est ilotée au primaire. Etant donné que tous 
les secondaires de puissance des cellules élémentaires sont connectées en parallèle, leurs 
sorties auront le même potentiel comme montré à la Figure II.18. Ce potentiel sera maintenu 
grâce aux cellules qui ne sont pas ilotées et qui continuent à transférer de l'énergie de la partie 
primaire vers la partie secondaire. Il est alors tout à fait possible de faire travailler la cellule 
ilotée en "sens" inverse pour alimenter le bus DC au primaire via l'énergie dont la cellule 
dispose au secondaire. 
 
L’association PISO permet aussi d’assurer l’alimentation de la commande rapprochée 
d’une ou plusieurs cellules élémentaires ilotées. Dans ce cas, l’ilotage se fait au niveau du 
secondaire et il ne sera pas nécessaire de faire travailler la cellule désactivée en sens inverse 
puisque son potentiel au secondaire est directement maintenu par le bus DC au primaire qui 
est commun pour toutes les cellules élémentaires (voir Figure II.19). 
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Figure II.18 – Ilotage d’une cellule élémentaire dans une configuration SIPO 
 
 
Figure II.19 – Ilotage d’une cellule élémentaire dans une configuration PISO 
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Bien entendu, la mise en place du circuit d’aiguillage va avoir un impact sur les pertes au 
niveau de la cellule de conversion lorsque celle-ci est active mais également au niveau du 
réseau lorsque la cellule est ilotée. Il est alors nécessaire de vérifier quel sera le prix à payer 
en termes de rendement, et est-ce que la mise en place d’un tel aiguillage est justifiée et dans 
quels cas ? Pour cette raison, la section suivante est focalisée sur le bilan des pertes dans le 
système. 
 
II.2.3.3 BILAN DES PERTES DANS UNE PUCE AVEC UN CIRCUIT D’AIGUILLAGE 
 
La mise en place d’un circuit d’aiguillage nécessite que tout le courant passe en 
permanence à travers un transistor PMOS quand la cellule élémentaire est active (c'est-à-dire 
qu'elle transfère de l'énergie dans un sens ou dans l'autre) ou par un transistor NMOS quand la 
cellule élémentaire est ilotée. Cela crée des pertes par conduction supplémentaires non 
négligeables étant donné les valeurs des résistances à l’état passant des transistors (45mΩ 
pour le transistor NMOS et 56mΩ pour le transistor PMOS). Dans ce cas, pour réaliser la 
fonction d’aiguillage, il sera nécessaire de mettre en parallèle plusieurs bras CMOS en 
fonction du calibre en courant nominal de la cellule. On pourra soit utiliser quelques bras de la 
puce multibras et les affecter à la fonction aiguillage soit utiliser une puce supplémentaire 
pour réaliser cette fonction. L'utilisation de bras au niveau de la puce onduleur va diminuer le 
nombre de bras disponibles pour réaliser la partie onduleur, ce qui amènera à la diminution de 
la puissance transférée au rendement maximal. Dans ce cas, pour avoir un rendement optimal, 
le choix du nombre de bras d’aiguillage à mettre en parallèle doit être fait par un compromis 
entre les pertes dans le circuit d’aiguillage et celles dans la cellule de commutation le tout en 
recherchant pour chaque configuration quel est le niveau de courant de puissance optimal. 
 
Les pertes totales dans un bras d’onduleur de la puce sans circuit d’aiguillage sont 
présentées dans l’équation (II.3) : 
 
NCOMMUTATIOCONDUCTIONrapprochéecommandeBUFFERshifterlevelBRAS PPPPPP  __  (II.3) 
 
Plevel_shifter – pertes dans le level shifter 
Pcommande_rapprochée – pertes dans la commande rapprochée  
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Les pertes par commutation en général n’existent pas dans les bras d’aiguillage s’ils ne 
commutent plus une fois que la configuration est établie. En revanche, les pertes par 
conduction dans le bras d’aiguillage sont à considérer et leur valeur dépend du nombre de bras 
CMOS associés en parallèle et du courant nominal que nous faisons transiter via le circuit 
d'aiguillage. 
 
Les pertes par commutation et les pertes par conduction dans la commande rapprochée et 
les circuits tampons du circuit d’aiguillage sont négligeables quand le circuit d’aiguillage est 
dans un état stable. Les seules pertes, dans ce cas, seront dues aux courants de fuites des 
capacités de grilles et des jonctions PN polarisées en inverse des transistors NMOS et/ou 
PMOS dont les valeurs sont très faibles (de l’ordre de dizaine pF max pour les étages de la 
commande rapprochée et de l’ordre de centaine pF pour les NMOS et PMOS de puissance) et 
ne seront pas considérées. 
 
Les pertes dans les level shifters du circuit d’aiguillage ont lieu quand il est commandé par 
un signal de 1 logique pour alimenter le circuit dans le cas d’un état stable. Dans ce cas, le 
transistor NMOS T35 est fermé et avec (II.1) nous obtenons des pertes Plevel_shifter=2mW. 
Quand le signal de la commande est un 0 logique afin d’iloter la cellule élémentaire, les pertes 
dans le circuit level shifter sont considérées négligeables car elles ne seront créées que par les 
courants de fuite des capacités de grille des transistors NMOS T34 et T30 des étages suivants. 
 
Par conséquent, si q est le nombre des bras d’onduleur dans la puce dédiés au circuit 
d’aiguillage, les pertes dans un module contenant un circuit d’aiguillage en état stable 









PqP   (II.4) 
 
Par analogie, pour un état stable iloté de la cellule élémentaire, les pertes dans le module 









P   (II.5) 
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Le Tableau II.7, fait une comparaison des pertes et des rendements des différentes 
configurations du circuit d’aiguillage afin de trouver celle qui est la plus optimale pour le 
module actif de puissance en régime de fonctionnement nominal de chaque bras d’onduleur. 
Les calculs analytiques sont basés sur les résultats obtenus en simulation du Tableau II.5. 
 
Tableau II.7 – Paramètres du module de puissance en configuration sans et avec circuit d’aiguillage 




2 bras en 
parallèle pour 
aiguillage 
4 bras en 
parallèle pour 
aiguillage 
6 bras en 
parallèle pour 
aiguillage 
Courant nominal 2A 1,6A 1,2A 0,8A 
Puissance  10W 8W 6W 4W 
Pertes des bras 
d’onduleur(s) 
200mW 160mW 120mW 80mW 
Pertes du circuit 
d’aiguillage 
- 71,76mW 21,76mW 8,37mW 
Pertes totales 200mW 231,76mW 141,76mW 88,37mW 
Rendement 98% 97,1% 97,6% 97,8% 
 
La mise en parallèle de 2 bras d’onduleur dans le circuit d’aiguillage fait diminuer le 
rendement de presque 1%. Les deux bras d’aiguillage seront soumis à des contraintes en 
courant plus importantes mais qui seront compensées au niveau thermique par l'absence de 
pertes en commutation. L'augmentation principale des pertes est liées au fait que, in fine, deux 
structures de conversion sont cascadées ce qui pénalise bien évidemment le rendement global 
de la structure. En augmentant le nombre des bras d’onduleur mis en parallèle dans le circuit 
d’aiguillage et en diminuant la puissance, le rendement du module de puissance peut être 
amélioré significativement. Néanmoins, l’amélioration n’est plus que de 0,2% pour les cas 
avec 4 et 6 bras en parallèle dans le circuit d’aiguillage. En revanche, cette amélioration est 
pénalisée par la diminution de la puissance transférable en régime nominal. Par conséquent, il 
s’avère que la configuration de la puce avec 4 bras dédiés au circuit d’aiguillage est le choix 
optimal entre les pertes dans le circuit d’aiguillage et la puissance transférée par la puce. Il est 
également possible d’ajouter une autre puce dont le rôle ne sera que l’aiguillage. Dans ce cas, 
la puissance transférée ne diminuera pas et les pertes dans la puce d’aiguillage seront de 
40mW, ce qui donnera un rendement de 97,6% pour une puissance de 10W. En revanche, la 
cellule élémentaire aura encore un module de plus. 
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La technique d’aiguillage donne la possibilité de faire un réglage grossier du rapport de 
transformation. Pour avoir un réglage fin nous pouvons utiliser la plage de variation de la 
tension d’alimentation acceptable en termes de rendement de la puce. La Figure II.20 illustre 
une simulation sous le logiciel Cadence de la variation du rendement d’un bras d’onduleur en 
fonction de la tension d’alimentation VDD pour différents courants moyens de charge. La 
diminution de la tension d’alimentation mène à l’augmentation de la résistance à l’état passant 
des bras d’onduleur. Ceci augmente les pertes par conduction et, par conséquent, fait baisser 
son rendement. Toutefois, dans le cas d’un fonctionnement au courant nominal de 200mA, 
pour une diminution de la tension de 1V ou de 20%, le rendement chute que de 0,2% ou 
autrement dit, à tension d’alimentation VDD=4V, le rendement d’un bras d’onduleur est 
97,8%. Comme montré sur la Figure II.20, pour des tensions inférieures à 4V le rendement 
diminue drastiquement puisque le level shifter dans la commande rapprochée fait en sorte que 
la tension maximale VGS appliquée au niveau des grilles des MOSFET de puissance soit 
toujours égale à la tension d’alimentation du bus DC. Dans ce cas, en diminuant la tension 
d’alimentation VDD, la tension VGS diminue aussi et par conséquent, la résistance interne à 
l’état passant des MOSFET de puissance augmente. Nous pouvons alors définir une plage de 
tension d’alimentation, de 4 à 5V, dans laquelle le rendement des bras d’onduleur est 
maximal. Cette plage sera appelée marge de fonctionnement à rendement optimal (MFRO).  
 































Figure II.20 – Rendement d’un bras d’onduleur en fonction de la tension d’alimentation pour différents 
courants de charge (simulation Cadence : f=1MHz, T=25°C) 
 
Il s’avère alors que la technologie de la puce offre une MFRO de 20% de la tension 
nominale d’alimentation (5V). Dans une configuration SIPO ou PISO, cette flexibilité en 
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tension ferait en sorte que la discrétisation de la puissance soit aussi plus flexible, étant 
multiple des tensions de 4 à 5V. 
 
Dans cette partie nous avons abordé le problème des contraintes électriques et du 
rendement de la puce. Dans la suite, nous allons nous concentrer sur les autres facteurs 
limitant le rendement et les performances de la partie active de puissance tels que les 
contraintes thermiques et le report de la puce sur le circuit imprimé. 
 
II.3. COUPLAGE COMPOSANTS – PUCE – SYSTEME 
 
La conception et le design de la puce ne doivent pas se faire seulement en fonction des 
spécifications électriques imposées par le cahier de charges et les caractéristiques intrinsèques 
du circuit intégré. Il est également nécessaire de tenir compte de toutes les contraintes qui 
peuvent avoir lieu au sein de la cellule élémentaire incluant la mise en œuvre des composants. 
Il ne suffit pas d’intégrer les 10 bras d’onduleur dans la puce mais il faut aussi réfléchir sur le 
design du convertisseur, sur la manière dont vont être assemblés puis interagir les différents 
éléments. C’est notamment la notion couplage des composants qui induit la compatibilité et 
l’interaction entre les composants et entre les composants et le système. 
 
Au niveau électrique il faut que le design du layout de la puce soit optimisé pour 
maximiser les performances des fonctions de découpage tout en facilitant l'interconnexion 
avec l'environnement (voir Figure II.21). Le placement des bras CMOS, le routage des pistes, 
leurs forme et largeur doivent être optimisés afin de réduire toute résistance et maille parasite 
des amènes de courant. Par ailleurs, un design optimal est toujours associé à un point de 
fonctionnement. Cela ne veut forcément pas dire que le dimensionnement des bras d’onduleur 
n’est pas correct pour les autres points de fonctionnement ou modes opératoires et pose des 
limites du fonctionnement au rendement maximal. Il est également possible que le 
fonctionnement de la puce soit limité à cause des contraintes thermiques. Une mauvaise 
gestion thermique peut significativement limiter les calibres d'utilisation de la puce et ne pas 
permettre à celle-ci de fonctionner au niveau de la puissance nominale pour laquelle elle a été 
dimensionnée. Par conséquent, le design doit être fait de façon à assurer également la bonne 
dissipation de la chaleur. C’est notamment le packaging et l’assemblage de la puce avec le 
circuit imprimé qui interviennent dans cet aspect. Il est alors nécessaire de designer la puce et 
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de concevoir le PCB de façon à assurer un échange thermique avec l’ambiant suffisant pour 
maintenir le circuit intégré dans sa plage de bon de fonctionnement en température. 
L’assemblage flip-chip est une solution permettant de limiter les éléments parasites 
d'interconnexion électrique et peut participer à l'évacuation de la chaleur de manières plus ou 
moins efficaces [Men09]. Mais pour qu’une puce soit flip-chipée, il est nécessaire que la 
géométrie de son empreinte soit conforme et compatible avec les contraintes de précision 
mais surtout de réalisation des substrats qui peuvent être par exemple des céramiques ou des 
circuits imprimés. Pour cela, il faut, pendant la phase de design du circuit, tenir compte de la 
façon dont elle sera reportée sur le substrat et donc des distances minimales entre les plots, 
des tailles des plots et du nombre de plots par unité de courant de puissance. 
 
 
Figure II.21 – Relations à respecter pendant la conception et le design de la puce 
 
Par opposition, côté circuit intégré, les plots d'interconnexion tout comme les pistes de 
puissance et l'emplacement des transistors de puissance doivent être judicieusement définis en 
fonction de critères tels que les pertes dans les pistes, la surface totale de la puce qui est, in 
fine, liée au coût de celle-ci, les couplages parasites indésirables au niveau du circuit intégré, 
la tenue mécanique de l'ensemble, la disposition des plots, des principaux chemins permettant 
l'évacuation des pertes vis-à-vis des zones ou régions dissipatrices de chaleur.  
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II.3.1  REALISATION DE LA PARTIE ACTIVE DE PUISSANCE 
 
Après avoir défini les paramètres des bras d’onduleur il nous faut maintenant procéder au 
design du layout de la puce. Dans le processus de design il est nécessaire de tenir compte de 
contraintes de natures différentes : 
 
 Le design de la puce doit être conforme aux règles de dessin du fondeur (design kit) 
qui conditionnent les relations géométriques telles que les largeurs des pistes, les 
longueurs des pistes, les distances entre les pistes, les extensions des différentes 
couches, le contour des couches et des vias, les surfaces maximales occupées par une 
couche de métallisation, les ratios entre les surfaces, etc. ; 
 Les densités de courant étant définies pour chaque couche de métal, pour chaque via 
et pour chaque plot, cela impose, d’une part, que les pistes doivent être les moins 
longues et les plus larges possibles afin de réduire la résistivité des amenés de 
courant et, d’autre part, que le nombre de plots par potentiel doit être suffisant pour 
que leur impédance soit limitée ;  
 Au fil du processus de design il est nécessaire d’optimiser l’emprise de la puce afin 
de ne pas être pénalisé en terme de prix en raison de la surface de silicium 
nécessaire ; 
 Afin de faire le report flip-chip, il est nécessaire de tenir compte des contraintes et 
des normes de conception des circuits imprimés telles que les distances d’isolement, 
les largeurs des pistes, les diamètres internes et externes des vias, etc., pour le 
nombre et le positionnement des plots de contact de puissance mais aussi de 
commande. Par ailleurs, le nombre de plots est aussi déterminant pour la faisabilité 
et la qualité d’un montage flip-chip. Comme nous allons le voir plus loin, plus le 
nombre des plots est grand, plus il est difficile de reporter la puce et d’avoir un 
montage stable et fiable. 
 
La technologie d’AMS C35B4M3 utilisée pour la conception de la puce fait partie de la 
famille C35B4. Elle dispose de quatre couches de métallisation, les interconnexions entre 
elles se faisant par l’intermédiaire de vias. A la différence des autres technologies de 0,35µm 
proposées par AMS, sa quatrième couche de métal est plus épaisse, ce qui la rend bien 
adaptée aux circuits faisant transiter des courants importants. La Figure II.22 illustre la vue en 
coupe de la technologie d’AMS C35B4M3. 
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Figure II.22 – Vue en coupe de la technologie AMSC35B4M3 
 
Le tableau suivant montre que la densité de courant de la couche du métal épais est 5 fois 
plus grande par rapport à celle des autres couches. Ces valeurs ont été tirées de la 
documentation technique de cette technologie [AMS]. 
 
Tableau II.8 – Densités de courant des couches de métallisation en fonction de la largeur  
Couches  Densité de courant 
Métal 1 1mA/µm 
Métal 2 1mA/µm 
Métal 3 1mA/µm 
Métal 4 (épais) 5mA/µm 
 
Autant que faire se peut, les pistes de puissance ont été réalisées sur cette dernière couche 
de métallisation afin de réduire la résistivité et l'emprise des connexions. Cette approche a été 
appliquée par [Del09]. Dans notre cas, le design est optimisé tout d’abord au niveau de la 
commande rapprochée. Elle est directement implémentée sur toute la longueur de la grille des 
transistors NMOS et PMOS de puissance. Ceci permet de réduire la longueur des pistes entre 
les points milieux du premier étage d’amplification et de distribuer le courant au niveau des 
grilles de façon uniforme. Les plots de contact du point milieu sont directement intégrés au 
niveau du drain commun entre le NMOS et le PMOS de puissance (voir Figure II.23). Cette 
méthode de design permet de réduire au maximum la longueur des amenés du courant et, par 
conséquent, de réduire leur résistance.  
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Figure II.23 – Layout d’un bras CMOS 
 
Comme la Figure II.24 le montre, ce design permet d’avoir une distribution homogène du 
courant au niveau de tous les bras grâce aux deux équipotentielles VDD sur les parties haute et 
basse de la puce et le GND au milieu de celle-ci. De plus, le courant attaque directement la 
couche de métal épais et ceci perpendiculairement et dans la largeur et non dans la longueur 
de la puce, ce qui réduit la résistance des amenés de courant. La structure de la puce a été faite 
de façon à ce que les distances entre ses plots respectent les normes de design d’un PCB afin 
de pouvoir déposer par flip-chip la puce directement sur celui-ci. L’architecture de la puce 
permet de compacter au maximum sa taille et d’utiliser la technologie standard pour la 
conception du PCB (largeur minimale des pistes et distance d’isolation 125µm, épaisseur des 
pistes 35µm). Au final, la puce fait 4,5mm de long sur 2,2mm de large, ce qui donne une 
surface totale de 9,9mm².  
 
 
Figure II.24 – Layout complet de la puce (les anneaux rouges sont les trous métallisés du PCB) 
 
Le design du circuit imprimé a été conçu conjointement avec le design du layout de la puce 
pour que son empreinte soit optimisée vis-à-vis des contraintes de chaque technologie, l'une 
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étant à l'échelle du micron et l'autre étant plutôt à l'échelle de la centaine de microns. La 
Figure II.25 illustre l’empreinte de la puce sur un PCB standard de deux couches avec 2 
commandes externes et indépendantes.  
 
 
Figure II.25 – Layout de l’empreinte de la puce sur le PCB 
 
Coupler le design du layout de la puce avec celui du PCB présente plusieurs intérêts pour 
des aspects électriques et thermiques. D’abord l’approche flip-chip fait en sorte que les fils de 
bonding ne soient plus nécessaires. Ceci va réduire la résistivité des connexions et les 
perturbations dues aux inductances parasites, ce qui, par conséquent, permettra d’utiliser la 
puce dans les meilleures conditions. Ensuite, l’architecture de la puce a été conçue de façon à 
ce que les plots de tous les points milieux des bras de puissance soient vis-à-vis de via (voir 
Figure II.26). Ces dernières vont, d’une part, relier les plots des points milieux avec les pistes 
de puissance situées sur la face inférieure du PCB et, d’autre part, évacuer la chaleur générée 
lors du fonctionnement de la puce. Les pistes de VDD, de GND et de commande auront le 
même rôle de refroidissement. La section suivante est consacrée notamment aux 
caractéristiques que le circuit imprimé, faisant office de substrat de report, peut donner en 
terme de la gestion thermique du système. 
 
 
Figure II.26 – Vue en coupe de la puce reportée sur un PCB de deux couches 
Chapitre II : Optimisation et réalisation du module actif de la cellule élémentaire  
   96 
 
Toute l'approche considérée ici part du principe que la puce est utilisée après un flip-chip 
afin de ne considérer que des mises en œuvre optimisant les connectiques électriques. Cela ne 
signifie pas pour autant que d'un point de vue thermique cette approche sera optimale car une 
large surface d'échange en face arrière serait disponible pour évacuer la chaleur produite dans 
la puce si nous procédions à des interconnexions par fils de bonding par exemple.  
 
II.3.2 GESTION THERMIQUE DE LA PUCE 
 
Une bonne gestion thermique permet d'augmenter les performances qui peuvent varier en 
fonction de la température et la fiabilité de la puce et, par conséquent de la cellule 
élémentaire. Dans ce contexte, une analyse thermique doit être faite dans le but d'optimiser les 
contraintes thermiques qui limiteront le fonctionnement de la puce. Cette étude permettra 
également d'étudier les capacités des pistes de cuivre et du PCB à évacuer la chaleur de la 
puce en fonction de leurs géométries.  
 
D’abord, un simple modèle semi-analytique basé sur l’analogie thermoélectrique [Bib10] 
sera développé afin d’illustrer le transfert de chaleur par conduction et par convection 
naturelle ou forcée. La mise en place de ce modèle consiste en la modélisation au premier 
ordre des pertes dans la puce via un modèle électrothermique simple et des différents chemins 
thermiques offerts par les différentes géométries du circuit imprimé et de ses pistes reliant la 
puce au PCB. Ceci permettra, d’une part, d’analyser la gestion thermique du système puce-
PCB sous des différents régimes de fonctionnement de façon simple et rapide, et d’autre part, 
de vérifier que le design du layout du PCB couplé au circuit intégré permet d'assurer une 
évacuation suffisante de la chaleur pour que la puce puisse fonctionner à une température au-
dessous de la température maximale évoquée dans la documentation technique d’AMS 
(125°C). 
 
Dans un premier temps, l’objectif sera de déterminer la température de la puce TPUCE en 
régime permanent de fonctionnement en calculant la résistance thermique équivalente de tout 
le système couplé puce-PCB. Dans ce cas, le modèle thermique ne sera composé que de 
résistances thermiques. Dans l’analogie thermoélectrique, le flux de conduction thermique est 
exprimé en watts. Compte tenu du fait que les pertes dans les bras d’onduleur sont connues, la 
température de la puce peut être déduite en fonction des pertes par l’équation (II.5) : 
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AMBEQθPUCE T.RT    (II.5) 
 
Ψ – flux de conduction thermique (pertes dans la puce) ; 
RθEQ – résistance thermique équivalente du système ; 
TAMB – température ambiante (air) 
 
Pour déterminer la résistance thermique équivalente du système, il est d’abord nécessaire 
de trouver les résistances thermiques de la puce, des via, des pistes de cuivre et du circuit 
imprimé. Dans l’analogie thermoélectrique, il existe deux types de résistances thermiques : 
résistance thermique de conduction et résistance thermique de convection. La résistance 
thermique de conduction RCOND exprime la résistance au passage du flux de conduction 
thermique. Compte tenu du fait que les éléments composant le système puce-PCB seront 






 , [K/W] (II.6) 
 
l – la longueur de la piste ; 
λ – la conductivité thermique du matériau ; 
S – la surface de la section traversée par Ψ. 
 
La résistance thermique de convection exprime l’échange thermique par le contact entre 





RCONV  , [K/W] (II.7) 
  
h – le coefficient de convection thermique ; 
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II.3.2.1 MODELISATION DE LA PUCE ET DES INTERCONNEXIONS 
 
Quand la puce est retournée vers le circuit imprimé, la résistance RCOND_PUCE_TOP modélise 
la conduction thermique quand le flux de chaleur part vers sa face arrière (voir Figure II.27a). 
Pour le calcul de sa valeur, la conductivité thermique du silicium a été prise en compte 
(λSi=150W/m.K). Etant donné les dimensions de la puce (longueur 4,5mm, largeur 2,2mm et 
hauteur de 0,5mm), sa valeur est 0,3K/W. La résistance thermique de convection 
RCONV_PUCE_TOP ne dépend pas seulement de la surface de la face arrière (10mm
2
) mais aussi 
de celle de ses faces latérales RCONV_PUCE_LAT puisque leur surface totale est du même ordre de 
grandeur (7mm
2
). Néanmoins, sa valeur est de l’ordre de quelques kK/W, ce qui fait que la 
résistance par conduction RCOND_PUCE_TOP peut être négligée. La résistance RPUCE_PLOT 
représente un réseau de résistances qui modélise la conduction thermique quand le flux de 
chaleur passe de la puce vers ses plots. Etant donné le grand nombre de plots (70), cette 
résistance a une faible valeur comparée à celle du PCB (RCOND_PCB) et elle peut aussi être 
négligée (voir Figure II.27b). Le contact entre la puce et les pistes du PCB se faisant à l’aide 
de billes d’un matériau conducteur (Au, Cu et Al), [Neh11], [Guo12], le flux de chaleur 
orienté vers le circuit imprimé va d’abord traverser les plots de contact. Dans ce cas, il est 
également nécessaire de modéliser les résistances thermiques de ces contacts RCONTACT. Pour 
le calcul de la résistance thermique de conduction des contacts, la conductivité thermique de 
l’or a été prise en compte (λAu=317W/m.K). Les résistances thermiques aux interfaces entre 
les plots de la puce, les billes et les pistes du PCB peuvent ne pas être considérées, compte 
tenu du matériau des billes qui a une bonne conductivité thermique. De plus le diamètre des 
billes d’or est de l’ordre de quelques dizaines de µm, ce qui fait qu’elles se déforment 
facilement et par conséquent un bon contact existe au niveau de leurs surfaces. Par ailleurs, 
d’un côté, le design de la puce doit être fait de façon à ce que les pertes soient uniformément 
distribuées et, d’un autre côté, les plots doivent être distribués le plus uniformément possible 
au niveau de la puce. Cela est nécessaire pour éviter un phénomène appelé « hot spot » qui 
représente un épanouissement du flux thermique non régulier et une concentration de 
température sur certaines zone de la puce (des points chauds) [Ete08], [Che12], [Chi12]. Ceci 
peut être investigué à l’aide d’outils de simulation 3D. 
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a) Modèle complet 
 
b) Modèle simplifié 
Figure II.27 – Résistances thermiques de la puce 
 
II.3.2.2 MODELISATION DU CIRCUIT IMPRIME  
 
La conductivité thermique du matériau FR4 utilisé pour la fabrication des circuits 
imprimés standard étant très faible (λFR4=0,25W/m.K) [TI06] fait que la résistance thermique 
de conduction du PCB a une valeur non négligeable. Un schéma équivalent du circuit 
imprimé deux couches peut être mis en place, contenant deux types de résistances thermiques 
de conduction et de convection. La résistance RPCB_V modélise la conduction thermique quand 
le flux de chaleur traverse verticalement le circuit imprimé. Les résistances, RCOND_PCB_L et 
RCOND_PCB_W modélisent la conduction thermique du circuit imprimé quand le flux de chaleur 
s’épanouit sur les axes horizontaux des faces supérieure et inférieure (voir Figure II.28). Les 
surfaces d’échange thermique des résistances de convection RCONV_PCB_L et RCONV_PCB_W sur les 
deux faces du circuit imprimé sont définies par les surfaces qui ne sont pas couvertes par des 
plans ou des pistes de cuivre car la plupart du flux de chaleur provenant de la puce va 
naturellement passer par les pistes de cuivre dont la conductivité thermique est plus élevée 
(λCu=390W/m.K) par rapport à celle du matériau FR4. Par conséquent, les pistes auront une 
température plus élevée et elles vont empêcher la convection entre l’ambiant et la partie du 
circuit imprimé qui est au-dessous, au contraire, elles vont la réchauffer. D’un autre côté, les 
résistances thermiques de conduction des trous métallisés (via) utilisés pour effectuer la 
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connexion avec les sorties de chaque bras d’onduleur ont un rôle de drain thermique en 
améliorant l’évacuation de la chaleur par la face arrière du circuit imprimé. Pour cette raison 
elles seront aussi incluses dans le modèle thermique du circuit imprimé. 
 
 
Figure II.28 – Schéma équivalent du modèle thermique du circuit imprimé 
 
II.3.2.3 MODELISATION DES PISTES DE CUIVRE  
 
Les pistes de cuivre en contact avec la puce font qu’elles évacuent plus facilement la 
chaleur vers l’ambiant grâce à la bonne conductivité thermique de cuivre (λCu=390W/m.K). 
Pour avoir un meilleur échange thermique avec l’ambiant, il est nécessaire de maximiser leur 
surface surtout à proximité de la puce. En effet, il n’est pas possible d’avoir une évacuation 
parfaite de la chaleur en augmentant la surface du cuivre jusqu’à l’infini. Tout comme les 
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ailettes des radiateurs pour lesquelles il existe une longueur d'ailette maximale au-delà de 
laquelle la chaleur ne sera pas évacuée de manière efficace, il existe une limite à la taille des 
pistes au-delà de laquelle la surface consommée par les pistes en cuivre n’est plus rentable 
[YJ12]. Dans ce cas, l’augmentation des dimensions de pistes conduirait seulement à une 
augmentation inutile de la surface du circuit imprimé et des capacités parasites des pistes et 
par conséquent de la cellule élémentaire. Il est alors important de trouver la surface optimale 
pour évacuer suffisamment de chaleur sans augmenter la surface du circuit imprimé ni créer 
des pistes pouvant servir de support au rayonnement électromagnétique ou électrostatique. 
Pour cela, il est nécessaire d’avoir une précision plus importante au niveau de la modélisation 
des pistes. Comme le montre la Figure II.29, la longueur ou la largeur des pistes sera 
discrétisée de façon à obtenir des mailles. Chaque maille sera caractérisée par une résistance 
de conduction et une résistance en convection (voir Figure II.30). Le modèle des pistes obtenu 
est représenté par un réseau de résistances. 
 
 
Figure II.29 – Discrétisation de la longueur d’une piste de cuivre 
 
 
Figure II.30 – Schéma équivalent du modèle thermique d’une piste de cuivre 
 
La résistance thermique équivalente de la première maille est donnée par l’équation (II.8) : 
 
PISTECONVPISTECONDPISTE RRR __)1(   (II.8) 
 
D’après la Figure II.30, la résistance équivalente de la première maille RPISTE(1) est en parallèle 
avec la résistance de convection de la maille suivante RCONV_PISTE(N) et ces deux résistances 
sont en série avec la résistance de conduction de la maille suivante RCOND_PISTE(N). En 
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discrétisant les pistes de façon à ce que toutes les mailles aient la même surface, les 
résistances thermiques de conduction et de convection de chaque maille auront les mêmes 
valeurs. Par conséquent, la résistance thermique équivalente d’une piste de cuivre avec N 
mailles peut être trouvée avec l’expression (II.9) : 
 
PISTECONDPISTECONVNPISTENPISTE RIIRRR __)1()( )(    (II.9) 
 
II.3.2.4 MODELISATION DU SYSTEME COUPLE PUCE – PCB 
 
La convection naturelle dans le modèle thermique du système couplé puce-PCB a été 
considérée sur ses faces supérieure et inférieure ainsi que sur ses faces latérales. La Figure 
II.31 montre le schéma équivalent du système complet du montage flip-chip à partir duquel la 
résistance thermique équivalente du système est calculée. 
 
 
Figure II.31 – Schéma équivalent du modèle thermique du système couplé puce-PCB 
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Les dimensions caractéristiques du système sont introduites dans les corrélations 
classiques pour le calcul des nombres adimensionnels de Grashof (Gr), de Prandtl (Pr) et de 
Nusselt (Nu) qui caractérisent respectivement la force de viscosité, les propriétés thermiques 
du fluide (de l’air) et l’échange thermique entre le liquide (l’air) et la paroi en convection 
naturelle en régime laminaire [Ber97], [Bra06], [YJ12]. Ceci nous permet d’introduire les 
équations simplifiées (II.10), (II.11) et (II.12) pour le calcul des coefficients d’échange pour 
de l’air à pression atmosphérique en convection naturelle et en régime laminaire [Ber97], 
[Ba06], [YJ12] :  





































ΔT – différence des températures aux extrémités de la plaque (TPUCE – Tamb) ; 
L – dimension caractéristique de la plaque [m]. Pour une plaque horizontale il s’agit de sa 
largeur et pour une plaque verticale de sa hauteur. 
 
Les coefficients d’échange en convection 
naturelle h, sont calculés pour chaque élément du 
système (puce, pistes, PCB). Ils sont estimés par un 
algorithme récursif qui fait en sorte que la température 
de la puce converge en changeant h (voir Figure 
II.32). Pour cela, une température a été définie comme 
condition initiale pour commencer les itérations et 
trouver les coefficients d’échange thermique. Par 
conséquent, la valeur de la résistance thermique 
équivalente du système est déterminée et par 
conséquent la température de la puce aussi. Cette 
dernière est comparée à la température initiale Tinit et 
si leur différence est plus grande que 1°C par exemple, 
Tinit prend la valeur de TPUCE et les coefficients h sont 
recalculés jusqu’à ce que TPUCE et Tinit convergent. 
 
Figure II.32 – Algorithme de calcul des 
coefficients d’échange thermique h 
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Cette approche n’est pas optimale mais donne une résolution suffisante pour pouvoir analyser 
le comportement thermique du système couplé puce-PCB. 
 
Le modèle thermique permet encore de calculer des bilans thermiques dans le cas d’une 
convection forcée. L’intérêt d’étudier le comportement thermique du système puce-PCB en 
régime de convection forcée consiste en la possibilité de voir si dans le cas d’une matrice avec 
forte densité de cellules élémentaires, nous pouvons réduire la surface nécessaire pour le 
refroidissement de sorte que la mise en place d’un ventilateur amènerait à un système plus 
compact. Un tel système est illustré à la Figure II.33 : 
 
 
Figure II.33 – Réseau de micro-convertisseurs avec refroidissement par convection forcée 
 
Les coefficients d’échange thermique h ont été déterminés par les corrélations classiques 
mais cette fois pour le mode en convection forcée. Dans ce cas, le nombre adimensionnel de 
Reynolds a été introduit afin de caractériser le régime d’écoulement du liquide (de l’air). Dans 
notre cas, celui-ci fait la relation entre la vitesse de l’air Vair débité par un ventilateur et le 






  (II.10) 
 
ρ – masse volumique du liquide (de l’air) [kg/m3] ; 
D – dimension caractéristique d’une plaque ou le diamètre intérieur d’un tube [m] ; 
µ – viscosité dynamique du liquide (de l’air) [kg/m.s]. 
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La limite entre ces deux régimes est définie par le nombre adimensionnel de Reynolds qui 
est Rec=3.10
5. Ensuite, les coefficients d’échange thermique sont exprimés par le nombre de 
Nusselt Nu : h= λ.Nu/D, qui selon les corrélations [Ber97], [Bra06], [YJ12] est : 
 
2/13/1 RePr66.0Nu   si Re < Rec (II.11) et 5/43/1 RePr036.0Nu   si Re > Rec (II.12) 
 
Pr – nombre adimensionnel de Prandtl. Pr=µ.cP/λ, où cP est la chaleur spécifique du liquide 
(de l’air), [J/g.K] et λ est la conductivité du liquide (de l’air), [W/m.K]. 
 
Les propriétés physiques de l’air étant connues, le coefficient d’échange thermique en 
convection forcée h ne peut alors être calculé qu’en fonction de la vitesse de l’air Vair. Afin de 
faciliter le paramétrage des pistes et du circuit imprimé, une interface graphique a été créée 
basée sur l’outil GUI du logiciel Matlab (voir Figure II.34). Cette interface donne la variation 
de la température de la puce en fonction de la surface totale de cuivre en définissant les 
paramètres géométriques (largeur, longueur et épaisseur) de plusieurs types de pistes en 
contact avec la puce sur les deux faces du circuit imprimé. Il est également possible de gérer 
les conditions de fonctionnement telles que la température ambiante, les pertes dans la puce, 
l’orientation du système, le type de convection et la vitesse de l’air.  
 
 
Figure II.34 – Interface GUI pour calcul thermique 
Variation de la T° en fonction 
de la surface totale du cuivre 
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La Figure II.35 et la Figure II.36 illustrent le layout qui a été pris en compte pour le 
paramétrage des pistes. Les 2 plaques de cuivre sur la face supérieure sont les pistes VDD, les 
10 pistes sur le côté gauche du circuit imprimé sont les commandes des bras d’onduleur et le 
carré sur le côté droit est le GND. Les 10 pistes sur la face inférieure sont les sorties de 
chaque bras d’onduleur. 
 
 
Figure II.35 – Face supérieure du circuit imprimé 
 
Figure II.36 – Face inférieure du circuit imprimé 
 
La Figure II.37 illustre la variation de la température en fonction de la surface du cuivre 
sur les deux faces d’un PCB de dimensions 15mm de longueur et 12mm de largeur en régime 
de convection naturelle et forcée. Les conditions sous lesquelles ce calcul a été fait sont 
présentées dans le Tableau II.9. 
 
Tableau II.9 – Conditions de calcul de la température de la puce 
Pertes dans la puce 210mW 
Dimensions du PCB (longueur x largeur) 15mm x 12mm 
Convection naturelle Tamb=25°C 
Convection forcée Tair=25°C, Vair=0,1 m/s 
Orientation du système Horizontale 
 
 
Figure II.37 – Variation de la température de la puce en fonction de la surface des pistes 
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La température de la puce diminue en augmentant proportionnellement la surface des 
pistes de cuivre jusqu’à ce qu’elle occupe toute la surface disponible du PCB. Pour une 
surface de 160mm², la température de la puce est estimée autour de 80°C en convection 
naturelle, ce qui est une température normale pour le fonctionnement des circuits intégrés et 
ensuite elle commence à diminuer plus lentement. Cela signifie que la résistance thermique 
équivalente du système puce-PCB commence à converger vers une valeur à partir de laquelle 
la température de la puce ne pourra plus diminuer en proportions importantes. Par conséquent, 
l’augmentation de la surface de cuivre ne mène pas systématiquement à la diminution de la 
température de la puce. En régime de convection forcée, la température de la puce est 2 fois 
plus basse pour la même surface de cuivre. Il s’avère que cette surface peut être réduite d’un 
facteur 4 pour avoir la même température de fonctionnement de la puce autour de 80 °C et ce 
avec une vitesse d’air très légère (0,1m/s). Ceci est intéressant surtout dans le cas où nous 
voulons mettre en place une matrice dense de cellules élémentaires. Dans ce cas, la taille du 
réseau de micro-convertisseurs sera compactée en réduisant la surface de cuivre nécessaire 
pour le refroidissement en convection naturelle. La diminution de la surface des pistes mène 
également à la réduction des couplages capacitifs entre les pistes au niveau du circuit 
imprimé. En effet, compte tenu du fait que le matériau du PCB est isolant, les pistes qui se 
trouvent en vis-à-vis sur les deux faces créent des couplages capacitifs. Ce phénomène 
s’appelle diaphonie capacitive [Rob07] et peut être réduit en réduisant les surfaces des pistes 
et en augmentant leur espacement. Une autre technique permettant d’éviter la diaphonie 
capacitive est d’utiliser des écrans réalisés par des couches de cuivre qui ne sont pas 
connectées électriquement. Par ailleurs, le volume du ventilateur sera compensé par la densité 
de puissance. La Figure II.38 illustre la variation de la température de la puce en fonction de 
la surface de cuivre pour de différentes valeurs de vitesse et de température de l’air : 
 
 
a) En fonction de Vair, Tamb=25°C 
 
b) Ventilateur Vair=0,1m/s 
 
c) Ventilateur Vair=1m/s 
Figure II.38 – Variation de la température de la puce en convection forcée 
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A partir de ces courbes, nous pouvons constater qu’en convection forcée la température de la 
puce peut être maintenue dans une plage de température de fonctionnement satisfaisant même 
dans de conditions contraignantes pour lesquelles la température ambiante est de plus de 
50°C. Les vitesses d'air de 0,1m/s et de 0,3m/s sont très faibles et peuvent être produites par 
de petits ventilateurs. Pour un réseau de micro-convertisseurs conçu pour une puissance 
supérieure à 100W par exemple, il sera nécessaire d’utiliser un ventilateur plus grand pour 
que le flux d’air soit uniformément distribué au niveau de toutes les cellules élémentaires. 
Dans ce cas, son débit sera aussi plus important, ce qui permettrait de mettre en place le RµC 
dans des applications où la température ambiante est de l’ordre de 100°C (véhicules 
électriques, avions, etc.).  
 
Toutefois, il est important de voir quel est le prix à payer en termes de volume pour 
rajouter un ventilateur. La Figure II.39 illustre la variation du volume du RµC en fonction de 
sa puissance pour les régimes en convection naturelle et forcée. Le Tableau II.10 donne les 
paramètres pris en compte pour cette estimation : 
 
Tableau II.10 – Conditions de calcul de la température de la puce 
Paramètre Convection naturelle Convection forcée 
Type de CE Convertisseur DAB 
Surface du module actif de puissance 
(face supérieure : puce + pistes cuivre) 
160mm² 
(12mm x 12mm) 
40mm² 
(6mm x 6mm) 





(9,5mm x 5mm x 3,5mm) 










Température ambiante Tamb 25°C 
 
 
Figure II.39 – Densité de puissance du RµC en convection naturelle et forcée 
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Le volume de la cellule élémentaire est égal à la somme des volumes des modules actifs de 
puissance et du transformateur planar. En réalité, le volume réel occupé par le RµC sera plus 
grand puisque la hauteur des cellules élémentaires est conditionnée par celle du 
transformateur planar. Dans tous les cas, le rapport entre les volumes d’un RµC en convection 
naturelle et en convection forcée reste le même. Le volume d’un ventilateur a été additioné au 
volume du RµC pour chaque cas en convection forcée. Ses dimensions ont été choisi selon le 
catalogue de [Farnell] en fonction du nombre des cellules élémentaires comme suit : 
 
 Ventilateur 3200mm3 (20mm x 20mm x 8mm), Qair=36l/min, P=0,45W pour jusqu’à 
12 CE, 2 blocs de 2 CE en vertical et 3 CE en horizontal ; 
 Ventilateur 5400mm3 (30mm x 30mm x 6mm), Qair=100l/min, P=0.36W pour 
50CE, 4 blocs de 4 CE en vertical et 3 en horizontal ; 
 Ventilateur 9600mm3 (40mm x 40mm x 6mm), Qair=150l/min, P=0,4W pour 100 
CE, 5 blocs  de 5 CE en vertical et 4 CE en horizontal 
 
Il s’avère alors que pour de puissances plus élevées que 100W, en termes de volume il est 
intéressant de mettre en place un ventilateur. De plus, le gain entre les deux méthodes de 
refroidissement continuera à s’amplifier avec l’augmentation de la puissance. Ceci ne permet 
pas seulement de diminuer le volume du RµC mais aussi d’augmenter la puissance transférée 
en gardant le même volume et en augmentant le courant dans les cellules élémentaires sans 
engendrer leur destruction puisque le débit des ventiteurs augmente aussi avec leurs 
dimensions (Qair=100l/min pour 500W et Qair=150l/min pour 1kW). En revanche, pour de 
faibles puissances, le volume du ventilateur ne pourra pas être compensé par la puissance du 
RµC. 
 
Pour le fonctionnement nominal (210mW de pertes dans la puce, Tamb=25°C), 
l’orientation du système PCB selon un axe vertical en régime de convection naturelle fait 
diminuer la température de la puce à environ 70°C. Les coefficients de convection thermique 
en convection naturelle calculés pour de l’air à pression atmosphérique par les équations 
(II.10), (II.11) et (II.12) font que dans le cas de l’orientation horizontale du système, le 
coefficient d’échange thermique est plus grand sur la face supérieure du circuit imprimé que 
sur sa face inférieure. Par conséquent, la surface des pistes de cuivre sur la face supérieure est 
prépondérante pour l’évacuation de la chaleur. Dans le cas où le système se trouve sur l’un de 
ses axes verticaux, le coefficient de convection thermique est plus grand (II.12) et il est le 
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même sur les deux faces du circuit imprimé, ce qui améliore l’échange thermique avec 
l’ambiant. Ceci permet de soulager les contraintes thermiques en convection naturelle.  
 
Les résultats obtenus avec le modèle semi-analytique montrent qu’il est possible de gérer 
la température de la puce dans ses limites de fonctionnement en optimisant le design du 
circuit imprimé. Néanmoins, un modèle numérique basé sur la méthode des volumes finis a 
été mis en œuvre à l’aide du logiciel Flotherm afin de valider les résultats obtenus via le 
modèle analytique. Une simulation du système en convection naturelle à température 
ambiante 25°C a été réalisée pour la même géométrie du système couplé puce-PCB présentée 
dans le Tableau II.9. Afin de réduire le nombre de mailles dans le modèle et diminuer le 
temps de calcul, seul la moitié du système a été construit en utilisant la symétrie sur l’axe 
horizontale X. La puce a été modélisée comme un parallélépipède de silicium. Etant donnée la 
faible épaisseur de la jonction (5µm) par rapport aux autres éléments du système, sa face 
inférieure orientée vers le circuit imprimé est définie comme une source de pertes surfaciques. 
Le cuivre et le FR4 sont naturellement choisis comme matériaux pour, respectivement, le 
modèle des pistes et du circuit imprimé. Un domaine d’air à pression atmosphérique et à une 
température de 25 °C a été créé pour définir les limites du système.  
 
La Figure II.40 montre la distribution de la température dans le système couplé puce-PCB 
suite à la simulation numérique. Le point le plus chaud est 81°C et il se trouve logiquement au 
niveau de la surface de la puce, ce qui est un résultat cohérent avec celui obtenu avec le 
modèle semi-analytique.  
 
 
Figure II.40 – Simulation thermique de la puce avec Flotherm  
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La température de la puce a été également calculée avec les deux modèles en fonction de 
différents paramètres géométriques des pistes de cuivre et pour les mêmes dimensions du 
circuit imprimé (15x12mm). La Figure II.41 montre une comparaison des résultats en régime 
permanent et en convection naturelle pour les trois axes d’orientation du système : 
 
 
Figure II.41 – Comparaison des résultats thermiques en convection naturelle entre le modèle semi-
analytique et numérique 
 
En partant de l’hypothèse que la simulation numérique donne de résultats exacts, cette 
comparaison montre que l’erreur relative moyenne du calcul entre les deux méthodes est de 
moins de 10%, ce qui signifie que le modèle semi-analytique donne une bonne estimation des 
contraintes thermiques. Ce modèle nous permet alors d’avoir directement une première idée 
sur la géométrie des pistes de cuivre pour pouvoir assurer une bonne gestion thermique de la 
puce et du réseau de micro-convertisseurs complet en régimes de convection naturelle et 
forcée et de définir la géométrie d’une cellule élémentaire ainsi que l’architecture du réseau 
complet. Nous pouvons conclure que pour de faibles puissances (jusqu’à 100W environ) la 
méthode de refroidissement par convection naturelle peut être envisagée et l’orientation 
verticale des cellules élémentaires est préférable afin de soulager les contraintes thermiques. 
En revanche, pour un RµC d’une puissance au-delà de 100W, il est plus approprié d’utiliser la 
convection forcée. Dans ce cas, le volume et la consommation d’un ventilateur seront 
compensés par l’augmentation de la puissance et la diminution du volume du RµC. A partir 
de ce modèle, il est possible de développer rapidement un modèle numérique si nous voulons 
être plus précis dans le calcul des contraintes thermiques. Dans ce cas, il sera aussi possible 
d’observer l’épanouissement du flux de chaleur au niveau des plots de la puce. 
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Pour rendre viable cette approche thermique, il est nécessaire de trouver une solution 
technologique fiable pour réaliser le report de la puce sur le circuit imprimé afin d’assurer les 
meilleures performances électriques et la bonne gestion thermique du montage en pratique. La 
section suivante met l’accent notamment sur les technologies de packaging 3D. 
 
 
II.4. TECHNOLOGIES DE PACKAGING 3D 
 
Cette section se focalise sur les technologies de report avec lesquelles nous avons eu la 
possibilité de travailler. Ce sont des technologies maîtrisées et proposées par les industriels 
ainsi que des solutions que nous avons proposées nous-mêmes.  
 
II.4.1 MISE EN SITUATION ET PROBLEMATIQUES 
 
II.4.4.1. METHODE POUR LA CARACTERISATION DES PERFORMANCES D’UN MONTAGE 
 
Afin de caractériser les différents montages flip-chip et choisir la technologie la plus 
appropriée pour notre application en terme de performances électrique thermique et 
mécanique, une série de mises en œuvre, de caractérisations et de mesures doit être réalisée. 
Les étapes qui permettent dans un premier temps de vérifier l'existence des contacts 
électriques et thermique des assemblages sont les suivantes : 
 
Contrôle des contacts au niveau des bras d’onduleur hors tension 
Cette première étape permet de savoir si les contacts électriques sont réalisés et si cela vaut la 
peine de pousser plus loin les tests. Elle consiste en la mesure de la chute de tension des 
diodes intrinsèques des transistors PMOS et NMOS de puissance à l’aide d’un multimètre 
alors que le montage est hors tension (voir Figure II.42). De cette façon, il est possible de 
vérifier si les contacts au niveau du VDD, le GND et des points milieux des bras d’onduleur ont 
été effectués.  
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a) Mesure de la diode du transistor PMOS 
 
b) Mesure de la diode du transistor NMOS 
Figure II.42 – Mesure des tensions des diodes intrinsèques d’un bras d’onduleur 
 
Mise du montage sous tension avec des bras d’onduleur pilotés et sans charge 
D’une part, cette étape permet de vérifier si les contacts au niveau des commandes de chaque 
bras d’onduleur ont été effectués et d’autre part, ce test permet de déterminer les pertes de la 
commande rapprochée pour différentes fréquences. Les bras d’onduleur peuvent être pilotés 
avec des signaux générés par un GBF ou par un microcontrôleur. La détection des signaux à 
la sortie des bras d’onduleur signifie que tous les contacts sont faits mais cela ne donne pas 
d’informations sur la qualité de l’assemblage.  
 
Mesure de la résistance interne RDSON des transistors MOSFET de puissance 
La différence entre les valeurs des résistances internes mesurées et celles obtenues en 
simulation avec Cadence permettra d'estimer la valeur de la résistance des contacts. En faisant 
la mesure pour chaque bras d’onduleur et sur plusieurs puces, cela nous donnera un 
échantillon représentatif des caractéristiques électriques du contact et nous pourrons conclure 
quant à la qualité des contacts. S’il y a des endroits où les contacts ne sont pas bien établis 
nous devrons avoir une résistance mesurée plus élevée. Pour mesurer la résistance RDSON du 
PMOS, la commande doit être à l’état état de 1 logique (commande rapprochée inverseuse). 
Dans ce cas, le transistor PMOS sera fermé et le transistor NMOS sera ouvert. Une charge 
sera connectée entre le point milieu d’un bras d’onduleur et la masse pour qu’un courant passe 
par le transistor PMOS (voir Figure II.43a). En observant la valeur du courant et la chute de 
tension mesurée aux bornes du transistor PMOS, il sera possible de trouver la valeur du RDSON 
avec l’équation (II.12). 
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  (II.12) 
 
Ce test est à réaliser pour différentes valeurs de la charge afin d’observer la variation de la 
résistance interne en fonction du courant. Pour la mesure du RDSON du NMOS, il sera 
nécessaire de fixer la commande à l’état de zéro logique. Dans ce cas, le transistor NMOS 
sera fermé et le transistor PMOS sera ouvert. La charge sera cette fois connectée entre le point 
milieu du bras d’onduleur et la source d’alimentation VDD et le courant passera alors par le 
transistor NMOS (voir Figure II.43b).  
 
 
a) Montage pour la mesure de la RDSON du 
PMOS 
 
b) Montage pour la mesure de la RDSON du 
NMOS 
Figure II.43 – Mesure de la résistance RDSON 
 
Mise du montage sous tension avec charge résistive 
Cette étape consiste en l’observation des ondes de tension et de courant au niveau des points 
milieux des bras d’onduleur et au niveau de la charge. Le fonctionnement de la puce pour des 
bras entrelacés et en mode onduleur doit être testé afin d’observer les éventuelles surtensions 
et perturbations pour différentes fréquences. Enfin, la mesure de la température du montage 
sous des charges différentes permettra de vérifier son comportement thermique. 
 
Tests de la tenue mécanique du montage 
C’est un test destructif qui consiste en l’arrachement de la puce du montage par une force 
extérieure. L’arrachement peut être fait selon l’axe vertical et selon l’axe horizontal. Cela 
permet de déterminer à quel point le montage est fragile en termes de vibrations et chocs 
mécaniques et d’évaluer la qualité des contacts [Jon05], [Jon06]. Ce test peut être mené avec 
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des machines spécialement dédiées à la caractérisation mécanique des assemblages flip-chip 
[Interconnect], [Micropacks]. Il peut aussi être réalisé manuellement avec de pinces mais dans 
ce cas il s’agit plutôt d’un contrôle permettant de savoir si les billes se sont accrochées sur les 
pistes du PCB. Les pistes du circuit imprimé sur lesquelles les contacts ont eu lieu ainsi que 
les plots de la puce doivent ensuite être observés afin de voir quel contact est le plus fort : 
celui entre la bille et le plot ou celui entre la bille et la piste. Cela nous permettra d’optimiser 
les paramètres de calibrage de la machine de report et de conclure sur la qualité des billes et 
du report.  
 
II.4.4.2. REALISATION D’UN MONTAGE AVEC DES FILS DE BONDING 
 
Tout d’abord, la puce fabriquée (voir Figure II.44) a été packagée dans un boîtier de type 
CQFP-44 (voir Figure II.45a). Les connexions entre les plots de la puce et les contacts du 
boîtier sont alors réalisées par des fils de bonding (voir Figure II.45b). Cette première version 
de réalisation permet de tester et valider le fonctionnement de la puce, ainsi que de 




Figure II.44 – Image microscopique de la puce 
 
 
a) Photo du package CQFP-44 
 
b) Zoom sur la puce dans le package 
Figure II.45– Images du boîtier de la puce 
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Le premier circuit imprimé de test a été réalisé au G2Elab (voir Figure II.46). Les 
commandes PWM sont générées par un microcontrôleur externe. 
 
 
Figure II.46– Images du premier montage de test 
 
Une fois que tous les contacts ont été vérifiés avec le multimètre, le fonctionnement des 
bras a été testé. D’abord, les résistances internes RDSON des transistors PMOS et NMOS d’un 
bras d’onduleur ont été mesurées pour des valeurs différentes du courant moyen de la charge 
(voir Figure II.47).  
 
 
Figure II.47 – RDSON des transistors PMOS et du NMOS (VDD=5V) 
 
La précision de la mesure du courant est de +/-10µA et celle de la mesure de la tension est de 
+/-100µV. Les valeurs mesurées correspondent à ce que nous pouvons attendre. Si nous 
reprenons le dimensionnement initial des résistances internes des transistors (RDSONN=45mΩ 
et RDSONP=56mΩ), nous observons un offset sur les résistances d’environ 160mΩ. La présence 
des fils de bonding au niveau de chaque potentiel des bras CMOS : deux au niveau du VDD (2 
plots de contact), deux au niveau du point milieu (2 plots de contact), deux au niveau du GND 
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(2 plots de contact) et un par plot de commande (voir Figure II.48), explique cet offset. La 
différence entre les RDSON mesurées du transistor PMOS et du transistor NMOS est due d’une 
part à leur dimensionnement initial et d’autre part au fait que les fils de bonding reliant la 
source du transistor NMOS au GND sont plus courts, 2mm de longueur, que ceux reliant la 
source du transistor PMOS au VDD, 3mm de longueur (voir Figure II.45b). L’évolution des 
résistances mesurées (3mΩ pour le NMOS et 8mΩ pour le PMOS) peut être attribuée à une 
évolution de la température au niveau des canaux des transistors et au niveau des fils de 
bonding que nous ne pouvons pas observer puisque la puce est packagée dans le boîtier.  
 
 
Figure II.48 – Résistances et inductances parasites des fils de bonding au niveau d’un bras d’onduleur 
 
La puce a aussi été testée en régime dynamique à vide à VDD=5V, f=1MHz et un rapport 
cyclique α=0,5. Un courant de consommation de 30mA correspondant à la consommation des 
commandes rapprochées de tous les bras d’onduleur a été mesuré à l’aide de la source 
d’alimentation Keithley 2420. Elle permet d’effectuer également de mesures du courant et de 
la tension avec une précision de l’ordre de cent pA et d’un µV.  
 
Le montage a aussi été testé avec une charge résistive de 25Ω et une tension d’alimentation 
VDD de 5V, une fréquence de fonctionnement de 1MHz et un rapport cyclique de 50%. Tout 
d’abord, deux bras d’onduleur ont été déphasés de 100ns, ce qui correspond au déphasage de 
chaque bras du convertisseur entrelacé et ensuite deux groupes de 5 bras en parallèle ont été 
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déphasés à 180° pour tester la puce en mode d’onduleur. Compte tenu du fait qu’elle est 
enfermée dans un boitier qui limite la conduction thermique et la convection naturelle, par  
mesures de précaution afin d’éviter un réchauffement trop important, le fonctionnement de 
chaque bras d’onduleur a été testé à la moitié de sa puissance nominale (ICHARGE=100mA). La 
Figure II.49 montre le résultat expérimental pour les tensions aux points milieux de deux bras 
d’onduleur déphasés de 100ns ainsi que le courant dans un bras. La Figure II.50 montre le 




Figure II.49 – VDS et courant dans deux bras 
déphasés de 100ns 
 
Figure II.50 – Courant et tension de la charge entre 
deux bras d’onduleur 
 
Les résultats expérimentaux valident le fonctionnement de la puce, toutefois, des 
surtensions dont l’amplitude monte jusqu’à 7.2V sur les courbes des tensions sont observées 
ainsi qu’une constante de temps τ≈16ns (3τ≈50ns) sur les fronts montant et descendant de la 
courbe du courant. Ces phénomènes sont dus d’une part à l’inductance parasite de la charge 
qui est autour de 330nH à 1MHz et d’autre part à l’inductance parasite des fils de bonding qui 
est autour de 10nH au niveau de chaque plot. Même si la puce est fonctionnelle dans ce 
boîtier, l’intérêt de s’orienter vers la solution de report flip-chip est évident pour les avantages 
suivants :  
 
 réduction des résistances de contact impliquant une diminution des pertes par 
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 réduction des inductances parasites de contact conduisant à une réduction des 
surtensions pendant la commutation et par conséquent une réduction du risque 
d’altérer le fonctionnement de la puce ; 
 amélioration de la gestion thermique par le design des pistes de cuivre et du circuit 
imprimé ; 
 réduction de l’espace occupée par l’empreinte de la puce ; 
 amélioration de la tenue mécanique du montage augmentant sa fiabilité. 
 
En revanche, l’assemblage flip-chip est plus complexe à mettre en œuvre. Pour réaliser le 
report, il est nécessaire de passer par plusieurs étapes technologiques et de concevoir un 
substrat spécifique. Pour la plupart des technologies de report flip-chip, la dépose de stud 
bumps sur les plots de la puce est tout d’abord indispensable pour que le contact avec les 
pistes du circuit imprimé soit établi. Ensuite, la phase d'alignement et de report doit être mise 
en œuvre. Ces points seront présentés dans la suite.  
 
II.4.2 DEPOSE DE STUD BUMPS 
 
Les stud bumps représentent des billes, dans notre cas en or, de 70µm de diamètre. Pour 
leur dépose, une machine de wire bonding Unitemp WB-100 a été utilisée. Pour qu’elle crée 
des stud bumps, le fil d’or de 20µm de diamètre qui passe dans un capillaire est brutalement 
porté à sa température de fusion par un arc électrique. Il fond et forme une boule qui est 
pressée sur le plot de la puce afin qu’elle s’écrase occupant un maximum de surface. Ensuite 
le fil est coupé en retirant le capillaire et en donnant un coup de chalumeau. Après cette 
découpe il existe un reste de fil qui forme une petite queue (voir Figure II.51). 
 
 
Figure II.51 – Photo d’un stud bump en or [Finetech] 
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Afin d’assurer à tous les stud bumps une hauteur identique un processus appelé 
« coining » est mis en œuvre. Il consiste en l’égalisation des hauteurs des stud bumps en les 




a) « Coining » 
 
b) Stud bump après « coining » [Neh11] 
Figure II.52 – Egalisation des hauteurs des stud bumps 
 
II.4.3 COLLAGE PAR ADHESIF 
 
L’assemblage par collage est la première technologie que nous avons utilisée. Nous avons 
essayé de réaliser le report flip-chip avec deux méthodes : collage par adhésif conducteur et 
par adhésif non conducteur (ou contact sec).  
 
II.4.3.1. PRESENTATION DE LA METHODE PAR FILM ADHESIF 
 
L’adhésif anisotrope conducteur représente une colle électriquement isolée dans laquelle 
sont présentes de petites particules conductrices. La colle peut être sous la forme d’un film 
(ACF) ou d‘une pâte (ACP). Le matériau est déposé sur la plage d’accueil du circuit imprimé. 
Ensuite la puce est alignée et posée dessus et le contact est effectué à l’aide d’une force 
d’appui à une température de 80°C environ. Au moment où la puce est pressée, la température 
monte jusqu’à 180° C, l’adhésif s’écrase et les particules font le contact entre les stud bumps 
de la puce et les pistes du circuit imprimé. La chaleur et la force d’appui sont appliquées par-
dessus du montage. La Figure II.53 illustre les étapes du report flip-chip par collage avec film 
adhésif. 
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Figure II.53 – Principe d’assemblage flip-chip par adhésif [Dou06] 
 
Un inconvénient de cette technologie est la valeur de la résistance de contact qui selon 
plusieurs études est autour de 50 à 120mΩ [Cae03], [Chi04], [Dou06], [Gou06], [Chi08]. 
Ceci peut s’avérer pénalisant pour le rendement de la cellule élémentaire en augmentant les 
pertes par conduction. Il est dommage de faire des efforts pour l’optimisation de la résistance 
à l’état passant des bras d’onduleur et en même temps d’avoir une résistance de contact très 
importante. 
 
II.4.3.2. PRESENTATION DE LA METHODE PAR CONTACT SEC 
 
L’assemblage par contact sec est une autre technique de report flip-chip sans brasure qui 
a été étudiée et ensuite mise en place. Une colle non conductrice est déposée entre les plots de 
la puce. Au moment où la puce est alignée au niveau du circuit imprimé, la face inférieure du 
circuit imprimé et la puce sont soumises à une température de 120°-160° C dépendant des 
propriétés de la colle pour cuire cette dernière. En se durcissant, la colle serre le montage et 
ainsi le contact entre les plots et les pistes du circuit imprimé est effectué (voir Figure II.54).  
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Figure II.54 – Principe d’assemblage flip-chip par contact sec 
 
II.4.3.3. ETUDES EXPERIMENTALES 
 
Un premier prototype en flip-chip de la partie primaire de la cellule élémentaire a été 
conçu pour tester et caractériser le report. Un microcontrôleur dans un boîtier QFN28 a aussi 
été mis en place sur la carte pour éviter toute perturbation de la commande. Une version avec 
des bras indépendants et une autre avec deux groupes de 5 bras en parallèle ont été réalisées 
afin de comparer si les résistances de contact sont les mêmes au niveau de chaque bras 
d’onduleur et si les montages ont les mêmes caractéristiques avec des empreintes différentes 
(voir Figure II.55a et Figure II.55b).  
 
 
a) Version bras indépendants 
 
b) Version bras en parallèle 
Figure II.55 – Vue de dessus du premier prototype de la partie primaire de la cellule élémentaire 
 
L’assemblage par film adhésif a été réalisé par la société HCM [HCM] et un montage par 
contact sec a été effectué par une société basée à Crolles (38) [Gamb] spécialisée dans 
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Malheureusement, aucune tension des diodes n’a été détectée lors des mesures. Ce 
problème peut être expliqué par un mauvais contact au niveau des points milieux des bras 
d’onduleur. Compte tenu du fait qu’il existe 20 plots de contact au niveau du VDD, 20 plots de 
contact au niveau du GND et que les plots des mêmes potentiels ont aussi une connexion dans 
la puce, la probabilité que les points milieux aient un mauvais contact avec les pistes du 
circuit imprimé est la plus grande. Toutefois, le microcontrôleur a été programmé de façon à 
générer des signaux PWM et le montage a été mis sous tension. Aucun signal de sortie n’a été 
observé et seule la consommation du microcontrôleur a été mesurée. Cela signifie que même 
les contacts de commande n’ont pas été effectués. Si au moins les plots de la commande 
avaient été établis, la consommation de la puce aurait été observée. Il s’avère alors que le 
report par collage n’est pas une solution fiable dans le cas de cette puce pour avoir un 
montage flip-chip. Pour cette raison la recherche d’autres technologies de report est 
indispensable. 
 
II.4.4 LA THERMO COMPRESSION 
 
II.4.4.1. PRESENTATION DE LA TECHNOLOGIE 
 
La thermocompression est une technique standard qui consiste en le report de la puce sur 
le substrat par une force d’appui extérieure à une température élevée (voir Figure II.56 et 
Figure II.57). Pour réaliser le montage flip-chip il est alors nécessaire de configurer la force 
d’appui de la puce (entre 0,1N/bump et 0,7N/bump) sur le substrat et le profil thermique. Ces 
deux derniers sont particuliers pour chaque type de puce et ils dépendent généralement de la 
taille de la puce, du nombre des plots et du matériau et du diamètre des stud bumps. Cette 
technique est plus intéressante comme solution de report flip-chip pour les puces de puissance 
car la résistance de contact est alors autour de 5mΩ [Hiu13], [Flipchip]. Les étapes pour 
réaliser le report flip-chip par thermocompression sont les suivantes : 
 
 Dépose de stud bumps en or ; 
 Le substrat (le circuit imprimé) est déposé sur une plaque chauffante ; 
 La puce est alignée au niveau des zones de contact du circuit imprimé ; 
 Le montage est exposé à une température ambiante de l’ordre de 200°C ; 
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 Un cycle thermique est fait de façon à ce que la température augmente jusqu’à 
350°C ; 
 Une force d’appui est exercée sur la puce dans le but de créer une jonction entre ses 




Figure II.56  – Report par 
thermocompression [Flipchip] 
 
Figure II.57 –Profil thermique pour la thermocompression 
[Flipchip] 
 
L’inconvénient de cette technique de report est la température élevée à laquelle le 
montage est soumis. Cela a des conséquences sur le substrat vu que le matériau du circuit 
imprimé est le FR4 qui commence à se dégrader à partir de températures au-delà de 200°C. 
Dans ce cas, la mise d’un adhésif non-conducteur (underfill) dans l’espace entre la puce et le 
substrat est nécessaire pour renforcer la tenue mécanique du montage et le protéger contre 
l’humidité. Il assure encore le bon contact électrique en compensant la déformation des 
contacts à cause des coefficients de dilatation thermique différents de la puce et du substrat 
[Pat02].  
 
II.4.4.2. ETUDES EXPERIMENTALES 
 
Les deux versions flip-chip du premier prototype ont été réalisées par thermocompression 
et underfill par la société Micro Packs [Micropacks]. Les chutes de tension des diodes 
intrinsèques des bras d’onduleur ont été détectées au niveau de 8 bras sur 10 de la carte avec 
bras indépendants. Elle a également été détectée aux sorties de la version avec les deux 
groupes de 5 bras en parallèle mais dans ce cas il n’a pas pu être vérifié que tous les contacts 
sont bien effectués. Quand les montages ont été testés sous tension, aucun signal de sortie n’a 
été détecté. De plus, aucune autre consommation n’a été détectée mise à part celle du 
microcontrôleur. Ceci signifie que les contacts de la commande n’ont pas été réalisés à l’instar 
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des montages flip-chip par collage. La puce étant grande et ayant un nombre de plots élevé 
fait qu’il est nécessaire d’avoir plus d’énergie pendant la phase de report pour faire fondre 
correctement tous les stud bumps afin de réaliser des contacts corrects avec les pistes du 
substrat. Pour cette raison la technologie de report par ultrason a ensuite été étudiée. 
 
II.4.5 LE ULTRASON/THERMOSON 
 
II.4.5.1. PRESENTATION DE LA TECHNOLOGIE 
 
L’Ultrason est une technique de report analogue à la thermocompression sauf que dans ce 
cas la température à laquelle le montage est soumis est moins élevée. Au moment où la force 
d’appui a atteint un certain niveau, une vibration ultrasonique est envoyée à travers l’outil 
ultrasonique pendant une durée de quelques millisecondes à quelques centaines de 
millisecondes afin de terminer le processus (voir Figure II.58). Les paramètres à régler dans 
ce cas sont alors la force d’appui (entre 0,03N/bump et 0,7N/bump), la température du 
substrat (autour de 100-150°C) et l’énergie de la vibration ultrasonique. Il est nécessaire de 
trouver la bonne configuration de ces trois paramètres afin de ne pas détruire les stud bumps 
d’un côté et d’effectuer un bon contact d’un autre côté. Si par exemple, l’énergie de la 
vibration ultrasonique est très élevée et la force d’appui est très grande, il y a un risque 
d’arracher les stud bumps des plots de contact de la puce au moment où la vibration 
ultrasonique est envoyée. Au contraire, si la force d’appui et l’énergie sont faibles, il est bien 
possible que le contact ne soit pas fait. Dans ce cas, il est nécessaire de trouver la bonne 
configuration des paramètres de la machine à ultrason. A l’instar de la thermocompression, le 
paramétrage est particulier pour chaque type de puce et pour chaque type de stud bumps. Il se 
fait malheureusement suite à plusieurs essais, ce qui rend cette tâche difficile compte tenu du 
fait que nous sommes limités en nombre de puces disponibles. Les étapes pour effectuer le 
report flip-chip par ultrason sont les suivantes : 
 
 Dépose des stud bumps en or ; 
 Le substrat (le circuit imprimé) est déposé sur une plaque chauffante ; 
 La puce est alignée au niveau des zones de contact du circuit imprimé ; 
 Le substrat est réchauffé à une température entre 100 - 150°C ; 
 Une force d’appui est exercée sur la puce ; 
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 Une vibration ultrasonique est envoyée pour créer une friction ; 
 La jonction est faite suite à la soudure par friction. 
 
 
Figure II.58 – Report par ultrason [Finetech] 
 
Cette méthode est bien adaptée pour le report flip-chip sur un substrat PCB. Son avantage 
consiste en la réduction de la contrainte thermique pendant la phase de report. La température 
maximale du cycle thermique est de l’ordre de 150°C. Dans ce cas, il n’y a pas de risque de 
dégrader le matériau du PCB. En revanche, elle est plus difficile à mettre au point car il est 
nécessaire d’avoir plusieurs échantillons pour calibrer la machine dans le but d’atteindre des 
résultats de report stables. 
 
II.4.5.2. ETUDES EXPERIMENTALES 
 
Quelques puces ont été envoyées à la société Finetech en Allemagne. Après quelques 
essais de report, les paramètres optimaux du processus pour la réalisation d’un montage stable 
ont été déterminés. L’énergie de l’impulsion ultrasonique a été fixée à 1400mW, la force de 
pression a été ajustée à 0,06N/bump et la température du circuit imprimé a été à 120°C. Les 
montages ont été réalisés sans underfill. 
 
Les chutes de tension des diodes intrinsèques des bras d’onduleur sur toutes les sorties 
des deux versions du premier prototype flip-chip ont été détectées avec le multimètre, nous 
pouvons donc considérer que les contacts au niveau du VDD, du GND et des points milieux ont 
été réalisés.  
 
Les deux montages ont été mis sous tension sans charge afin de vérifier si les contacts des 
commandes sont aussi réalisés. Aucun singal de sortie n’a été détecté pour le prototype dont 
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les bras sont en parallèle dans deux groupes. Une force extérieure d’appui a été exercée sur la 
zone de la puce où se trouvent les plots de la commande et les signaux de sortie sont apparus, 
ce qui montre clairement que le report n’a pas réussi dans cette zone. Par conséquent, le 
montage n’a pas été caractérisé puisque les résultats ne peuvent pas être représentatifs dans ce 
cas. Le montage avec des bras indépendants a aussi été mis sous tension sans charge. Les 
sorties de 2 bras d’onduleur sur 10 ont été détectées, ce qui nous a permis au moins de 
mesurer les résistances internes des trasnsistors PMOS et NMOS de puissance pour des 
valeurs différentes du courant (voir Figure II.59). 
 
 
Figure II.59 – RDSON des transistors PMOS et du NMOS (VDD=5V) 
 
Ici de nouveau nous observons une évolution des résistances en fonction du courant mais 
cette fois de 2mΩ pour le transistor NMOS et de 4mΩ pour le transistor PMOS et un offset 
résistif qui est plus faible comparé à celui dans le cas avec fils de bonding. De plus, l’écart 
entre les valeurs des résistances mesurées pour un courant de 200mA est de 16mΩ contre 
24mΩ pour le montage avec fils de bonding. Ce résultat est illustratif de l’amélioration de la 
résistance de contact avec un montage flip-chip. L’offset résistif a été réduit d’environ 3 fois, 
ce qui donne une résistance de plot autour de 20mΩ. L’évolution des résistances en fonction 
du courant a aussi été réduite de 30% pour le transistor NMOS et 50% pour le transistor 
PMOS ce qui a également réduit leur écart.  
 
Un test d’arrachement de la puce a été effectué à la main avec des pinces afin de 
déterminer la tenue mécanique du montage et la qualité du contact. La puce a été facilement 
retirée du circuit imprimé. Il est à remarquer sur la Figure II.60 que, au niveau de plusieurs 
zones de contacts, il n’y pas de traces des stud bumps. Ils se sont compètement arrachés, ce 
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qui signifie qu’au niveau de plusieurs plots y compris ceux de la commande, le contact n’a 
pas été effectué.  
 
  
Figure II.60 – Images du PCB après l’arrachement de la puce 
 
Ces résultats, pas satisfaisants, nécessitent de trouver une autre solution pour le report 
flip-chip. Dans ce contexte, nous nous sommes orientés vers la dernière solution 
d’assemblage, à savoir le report par brasure de billes qui est présenté dans la suite.  
 
II.4.6 BRASURE DE BILLES 
 
Il existe plusieurs moyens pour réaliser le report flip-chip en utilisant des billes d’alliage 
de brasure. Dans la suite la méthode classique par refusion, maîtrisée par une société 
spécialisée dans les technologies de packaging et assemblage flip-chip, et deux autres 
méthodes imaginées par nous-mêmes sont présentées. Dans tous les cas, pour avoir la 
meilleure brasure, il est nécessaire que la finition des pistes du circuit imprimé soit ENIG 
(nickel or chimique). 
 
II.4.6.1. PRESENTATION DE LA TECHNOLOGIE PAR REFUSION 
 
Le report flip-chip par refusion ne nécessite pas la dépose de stud bumps au niveau des 
plots de contact de la puce mais il consiste en la dépose de billes d’alliage de brasure comme 
le SnPb63/37, SnAgCu, AuSn etc. La puce est ensuite reportée sur le circuit imprimé lors 
d’un cycle de refusion. Comme la Figure II.61 le montre, les alliages sans plomb sont plus 
appropriés pour cette application parce qu’ils ont un coefficient de dilatation thermique plus 
Reste des bumps 
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Figure II.61 – Températures de fusion des alliages de soudure 
 
Pour que les billes soient déposées sur les plots de la puce, un outil s’aligne au niveau de 
chaque plot et une bille de brasure est insérée dans un capillaire (voir Figure II.62). Ensuite, 
un rayon laser passe à travers le capillaire et fait braser la bille sur le plot. Pour que les billes 
se soudent sur les plots, il faut régler la puissance du laser et le temps pendant lequel il est 
appliqué. Ces paramètres dépendent du type d’alliage de brasure et de son diamètre. La Figure 
II.63 montre la force d’arrachement de billes de PbSn63/37 de 127µm de diamètre en fonction 
de la puissance du laser. La puce est ensuite retournée et alignée au niveau du circuit imprimé 
et le report se fait par une refusion durant laquelle les billes fondent et effectuent le contact 




Figure II.62 – Placement et refusion des billes de brasure [Pactech] 
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Figure II.63 – Force d’arrachement d’une bille SnPb63/37 de 127µm de diamètre en fonction de la 
puissance du laser [Pactech] 
 
Cette technique de report paraît prometteuse pour le report flip-chip de la puce de 
puissance car le contact se fait sans aucune force d’appui. De plus, sa résistance de contact est 
considérablement plus faible par rapport aux autres technologies de report (autour de 
0,15mΩ) [Men09]. En revanche, ce processus est généralement maîtrisé à l’échelle du wafer, 
ce qui le rend extrêmement difficile à appliquer à l’échelle des puces unitaires, ce qui est le 
cas ici. Toutefois, la société Pac Tech en Allemagne offre ce processus pour l’assemblage 
flip-chip à l’échelle du wafer et à l’échelle des puces unitaires mais pour un coût important.  
 
II.4.6.2. ETUDES EXPERIMENTALES DU REPORT PAR REFUSION 
 
Vu la largeur et la longueur des plots qui sont de 85µm, des billes de matériau sans plomb 
SnAgCu d’un diamètre de 90µm ont été choisies pour le report. Un premier problème a été 
constaté lors de leur brasure sur les plots de la puce à cause de la finition des plots. La couche 
TiN (nitrure de titane) qui est la dernière couche de métallisation des plots de la puce n’est pas 
brasable et les billes n’accrochaient pas sur les plots. Pour remédier à ce problème il a été 
nécessaire de re-métalliser les plots de la puce avec un nickel or chimique (ENIG). Pour ce 
faire il a fallu mettre en place un traitement chimique qui consistait en la gravure de la couche 
TiN afin de déposer la finition ENIG sur la couche AlCu des plots. La Figure II.64 montre les 
couches de métallisation des plots de contact de la puce. Le processus de métallisation des 
plots est expliqué en détails dans [Pactech]. 
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Figure II.64 – Vue en coupe d’un plot de la puce (technologie AMSC35B4M3) 
 
Les puces n’étant pas à l’échelle du wafer font que la mise au point du setup pour la re-
métallisation de leurs plots, leur billage et le report demande un effort important. Par 
conséquent la durée pour la réalisation des montages flip-chip avec cette technique de report 
est aussi très importante. Ceci ne nous a pas empêché d’effectuer des tests de caractérisation 
du dernier moment et de présenter quelques résultats. Nous avons d’abord testé la version du 
prototype avec des bras indépendants. Les chutes de tension des diodes de tous les bras 
d’onduleur ont été détectées. Le montage a été mis sous tension sans charge et tous les 
signaux de sortie ont été observés. Ce deuxième test montre que les plots de commande de 
tous les bras ont été brasés avec succès. Nous avons ensuite mesuré les résistances des plots 
des dix bras d’onduleur (voir Figure II.65). 
 
 
Figure II.65 – RDSON des transistors PMOS et du NMOS (VDD=5V) 
 
L’offset résistif que nous observons ici donne une valeur de la résistance d’un plot autour 
de 20mΩ qui est preque idéntique au niveau des plots des dix bras d’onduleur. Par 
conséquent, nous pouvons conclure que cette technique de report nous permet braser tous les 
PMOS 
NMOS 
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70 plots de la puce de façon uniforme et avec une résistance de contact 8 fois plus faible par 
rapport à celle des fils de bonding.  
 
L’étape suivante de la caractérisation de ce montage consiste en sa mise en route sous 
tension avec une charge résistive afin de tester ses performances électriques et thermiques. 
Tous les bras de la puce ont été mis en parallèle et le prototype a été mis en place dans un 
hacheur série réalisé avec composants discrets. La Figure II.66 montre les courbes du courant 
dans l’inductance et de la tension au point milieu pour 10W de puissance transférée (VDD=5V, 
fdéc=500kHz, α=0,5, R=0,625Ω et ICHARGE=4A) et Figure II.67 montre une image thermique du 
circuit imprimé avec la puce. 
 
 
Figure II.66 – Courant dans l’inductance IL et 
tension VS à la sortie de la puce 
 
Figure II.67 – Image thermique de la puce 
 
L’image thermique montre la température de fonctionnement de la puce qui est autour de 
45°C. Comme nous pouvons le voir sur la Figure II.67, les surfaces de cuivre évacuent bien la 
chaleur grâce au bon report de la puce qui assure un bon contact entre ses plots et les pistes du 
circuit imprimé. L’élévation de la température de 25°C indique que nous pouvons doubler les 
pertes par commutation en faisant fonctionner le montage à 1MHz sans avoir un risque de 
dépasser la limite thermique de fonctionnement de la puce (125°C) [AMS]. Pour pouvoir 
mesurer le rendement de la puce de façon correcte et précise, il sera nécessaire de réaliser la 
cellule élémentaire dans laquelle toute connectique sera optimisée et tous les parasites du 
montage seront réduits au maximum. 
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Un test de la tenue mécanique a aussi été réalisé. Nous avons essayé d’arracher la puce à 
la main avec des pinces de façon brutale dans toutes les directions mais la puce ne s’est pas 
enlevée grâce à l’underfill qui a été rajouté pour renforcer le report. 
 
Les résultats expérimentaux obtenus lors des tests du montage flip-chip réalisé avec la 
technique de report par refusion sont très encourageants et ils se rapprochent le plus de ce que 
nous attendons. Cette technique de report par flip-chip de la puce a été validée selon tous les 
critères que nous avons définis dans la méthode pour la caractérisation des performances du 
montage. Dans la suite, nous allons présenter quelques résultats obtenus avec des techniques 
de report par brasure que nous avons essayées de réaliser. 
 
II.4.6.3. PRESENTATION DE LA METHODE PAR BRASURE DES STUD BUMPS 
 
La combinaison des stud bumps et de la pâte à braser peut être considérée comme une 
dérivée de la technologie de report flip-chip par refusion. Dans ce cas, des stud bumps doivent 
être déposés sur les plots de la puce qui est ensuite placée dans un bain de pâte à braser de 
façon à ne tremper que les stud bumps. Par conséquent, la pâte à braser s’accroche sur les stud 
bumps. La puce est ensuite reportée sur le substrat et est maintenue fixe grâce une force de 
pression appliquée par le dessus. Un cycle thermique va ensuite faire fondre la pâte à braser et 
établir le contact électrique (voir Figure II.68). 
 
 
Figure II.68 – Etapes du report flip-chip par brasure des stud bumps 
 
A l’instar du report par refusion, cette méthode paraît prometteuse en termes de résistance de 
contact compte tenu du fait que le contact est toujours effectué par un alliage à braser. La 
caractérisation des montages réalisés avec cette méthode est présentée dans la partie 
expérimentale.  
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II.4.6.4. ETUDES EXPERIMENTALES DU REPORT PAR BRASURE DES STUD BUMPS  
 
Les études expérimentales du report flip-chip par brasure des stud bumps ont été à 
nouveau effectuées en collaboration avec la société Finetech en Allemagne [Finetech]. Nous 
avons utilisé la même machine que pour l’ultrason sauf que l’outil a été changé. Les stud 
bumps ont été trempés dans une pâte à braser de matériau SnPb63/37 que nous avions à 
disposition. Un point critique pour cette méthode est l’alignement de la puce au niveau du 
bain de pâte à braser. Il est impératif que les deux soient parfaitement parallèles sinon la 
moindre inclinaison de la puce pourrait faire qu’une partie de sa surface soit contaminée avec 
de la pâte à braser ce qui pourrait ensuite créer des court-circuits. Pour renforcer les contacts, 
de la pâte à braser a aussi été rajoutée avec une seringue au niveau des zones de contact sur le 
circuit imprimé (voir Figure II.69a). Ceci permet d’augmenter la quantité de la pâte à braser 
au niveau des stud bumps et renforce les contacts. Vu que le nombre de puces dont nous 
disposons était limité, ces expériences ont été d’abord réalisées avec des puces que nous 
avons déjà arrachées lors de la caractérisation du report par ultrason (voir Figure II.69b). Lors 
de l’arrachement quelques stud bumps ont été perdus. 
 
  
a) Dépose de la pâte à braser au niveau du PCB 
 
b) Stud bumps trempés dans la pâte à braser 
 
c) Alignement de la puce au niveau du PCB 
Figure II.69 –Réalisation d’un report flip-chip par brasure des stud bumps [Finetech] 
 
Stud bumps perdus 
Puce 
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Le fait que nous avons perdus quelques stud bumps ne nous a pas empêché de vérifier la 
faisabilité de cette technique d’assemblage flip-chip. Au moment du report de la puce sur le 
circuit imprimé, un profil thermique a été défini pour la face supérieure de la puce 
(Tmax=250°C) et un autre pour la face inférieure du substrat (Tmax=120°C) et une force de 
0,14N/bump a été appliquée.  
 
La version du premier prototype avec des bras indépendants a été testée. A l’instar de la 
technologie par ultrason, les chutes de tension des diodes intrinsèques des bras d’onduleur sur 
toutes les sorties ont été détectées. Ensuite, le montage a aussi été mis sous tension sans 
charge. Les signaux de sortie de tous les bras d’onduleur ont été détectés, ce qui signifie que 
cette fois la brasure des plots de la commande de tous les bras a été réalisée avec succès. Ceci 
nous a permis de mesurer les résistances internes des trasnsistors PMOS et NMOS pour des 
valeurs différentes du courant de six bras d’onduleur dont aucun stud bump n’était perdu lors 




Figure II.70 – RDSON des transistors PMOS et du NMOS (VDD=5V) 
 
Les résultats obtenus lors des mesures des résistances de contact des six bras d’onduleur 
sont quasiment identiques (+/-3mΩ) et ils sont comparables à ceux obtenus avec le report par 
ultrason. Le manque d’une partie des stud bumps au niveau des autres bras d’onduleur ne 
nous a pas permis de pousser la caractérisation de cette technique de report. Nous avons 
effectué un test par arrachement à la main avec des pinces mais cette fois la puce ne s’est pas 
enlevée même après un effort très important, presque maximal. Cela signifie que cette 
technique d’assemblage peut être aussi fiable et bien adaptée pour le report de cette puce de 
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puissance. Pour le moment, nous n’avons pas pu faire la caractérisation complète de ce 
montage avec des puces « propres » à cause des durées nécessaires pour la dépose des stud 
bumps sur les dernières puces qui restent et à cause de la disponibilité de la machine de report 
flip-chip située en Allemagne. Néanmoins, les tests effectués avec cette technique 
d’assemblage par flip-chip donnent des résultats encourageants et démontrent sa faisabilité.  
 
II.4.6.5. PRESENTATION DE LA METHODE PAR ETAMAGE DES PISTES DU SUBSTRAT 
 
La méthode de report par étamage des pistes du circuit imprimé est basée sur la technique 
de brasure des circuits BGA. Elle consiste en l’étamage des zones de contact du substrat afin 
de braser les stud bumps de la puce. Pour réaliser le report, il est alors nécessaire que des stud 
bumps soient déposés sur les plots de la puce l’idée étant de faire le contact entre la brasure et 
les stud bumps. Un cycle thermique est ensuite appliqué lorsque la puce est alignée et reportée 
sur le circuit imprimé (voir Figure II.71). Dans ce cas lorsque la brasure fond, elle va 
naturellement s’étaler sur les stud bumps. De plus, la couche de brasure qui est au niveau des 
pistes du circuit imprimé permettra de compenser toute différence de hauteur des stud bumps 
(si elle existe). 
 
Figure II.71 – Etapes pour la réalisation d’un report flip-chip par étamage des pistes du substrat 
 
II.4.6.6. ETUDES EXPERIMENTALES DU REPORT PAR ETAMAGE DES PISTES 
 
Deux montages ont été réalisés avec cette technique en utilisant une machine pour le 
montage de circuits BGA au sein du G2Elab. Bien que le test mécanique par arrachement ait 
été effectué et la puce soit restée accrochée au circuit imprimé, la précision d’alignement de la 
machine pour les circuits BGA n’a pas permis d’aligner correctement les plots de la puce avec 
les zones de contact. Ceci faisait un écart statique de l’ordre de 150µm et par conséquent, les 
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plots étaient toujours décalés par rapport aux zones de contact ce qui créait des court-circuits à 
certains endroits et aucun contact à d’autres. 
II.4.7 BILAN SUR LES TECHNIQUES DE REPORT FLIP-CHIP 
 
Les solutions envisagées pour le report flip-chip sont maîtrisées par les industriels mais 
l’empreinte spécifique de la puce s‘avère être très contraignante. Bien que la puce ait été 
conçue en respectant les normes de design des circuits imprimés standards, la densité de ses 
nombreux plots exige une énergie plus importante pour effectuer le report. Par conséquent, les 
technologies d’assemblage par collage et par thermocompression ne sont pas adaptées aux 
besoins de cette puce et aucun test de report n’a eu de succès.  
 
Le report par ultrason a eu plus de succès mais cet assemblage ne nous a pas non plus 
permis d’effectuer la caractérisation complète des montages. Toutefois, il était possible de 
faire une mesure de la résistance de contact d’un bras d’onduleur. Les valeurs mesurées 
autour de 20mΩ montrent qu’une réduction importante des phénomènes parasites comme la 
résistance de contact est possible. En revanche, ceci n’est pas un résultat représentant la 
qualité du montage complet car nous n’avons pas pu caractériser tous les contacts. Pour que 
l’assemblage soit complètement réussi, il est nécessaire de faire les tests de caractérisation 
après le report de chaque prototype. Dans ce cas, nous saurons quel paramètre il faudra 
changer dans la configuration du processus de report.  
 
Le report par brasure s’avère être la technique la plus appropriée de report flip-chip dans 
le cas d’une puce avec plusieurs plots comme la notre. Les résistances de contact de tous les 
dix bras d’onduleur sont presque identiques (20mΩ). De plus, la faible élévation de la 
température de la puce à 10W de puissance transférée et le fait qu’elle ne s’est pas enlevée 
après l’essai d’arrachement signifie que le report est stable et que le contact entre les plots de 
la puce et les pistes du circuit imprimé est fiable. Ces résultats sont très encourageants et ils 
nous ont permis de déterminer le procédé technologique pour réaliser l’assemblage du module 
actif de puissance au sein de la cellule élémentaire. 
 
Par ailleurs, la mise en contact avec les chefs de production des différentes sociétés, la 
correspondance et les tests de prototypage augmente la durée de réalisation et de 
caractérisation des montages. Des délais au minimum entre 4
 
et 6 semaines sont annoncés par 
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les sous-traitants même pour la dépose de stud bumps. Pour cette raison, il s’avère 
indispensable de faire le billage avec alliage AuSn à l’échelle du wafer directement chez le 
fabricant pour les prochaines fabrications des puces. En revanche, il sera nécessaire d’acheter 





Dans ce chapitre les étapes de base pour l’optimisation du module actif de puissance ont 
été étudiées et présentées. La première étape consiste en le dimensionnement analytique et 
ensuite en la simulation des paramètres des bras d’onduleur. Le design de la puce permet 
aussi de concevoir un composant qui peut être implémenté dans plusieurs topologies de 
convertisseurs. De plus, son architecture rend possible la réalisation de fonctions 
complémentaires comme la mise en place d’un circuit d’aiguillage intégré. Pour que les 
résultats de rendement de la puce soient les plus proches possible de ceux obtenus en 
simulation il est nécessaire de réduire au maximum tous les phénomènes parasites qui peuvent 
avoir lieu pendant la conception et l'assemblage de la cellule élémentaire. Les études 
thermiques du module actif de puissance montrent qu’il est possible de gérer sa température 
grâce à l'optimisation du design du circuit imprimé. La procédure de conception incluant la 
gestion thermique d’un système couplé puce-PCB a été analytiquement développée et justifiée 
avec un outil de simulation numérique. Pour rendre cette approche viable, il est nécessaire de 
faire le design du layout de la puce et le design du layout du circuit imprimé en parallèle. 
L’assemblage flip-chip s’avère être indispensable afin d’améliorer les performances 
électriques, réduire les contraintes thermiques et renforcer la tenue mécanique de la puce de 
puissance. Une étude des technologies de report disponibles auprès les industriels a été 
menée. Ceci s’avère malheureusement un travail très complexe pour des puces unitaires. 
Pourtant, quelques montages en flip-chip ont été caractérisés et les résultats ont montré que la 
technique de report flip-chip la plus adaptée est celle de report par brasure. Cette approche a 
donné de résultats très encourageants et proches de ce que nous attendons. Pour avoir des 
résultats stables de report et pour réduire la durée d’assemblage, il est nécessaire de travailler 
sur l’échelle du wafer. Cela, permettrait de faire plusieurs prototypes en flip-chip dans des 
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Comme nous allons le voir dans la suite, la conversion DC/AC est aussi possible en 
utilisant les réseaux de micro-convertisseurs dans certains cas particuliers. En effet, il est 
possible d’utiliser l'onduleur de la partie primaire de puissance de la cellule élémentaire pour 
réaliser une conversion DC/AC à partir d'une pluralité de sources d'énergie indépendantes 
comme des batteries, des cellules photovoltaïques ou autres. Pour cela il est nécessaire de 
router les pistes au niveau du circuit imprimé de façon à mettre en parallèle 5 bras d’onduleur 
en deux groupes pour obtenir un onduleur monophasé en pont complet. Ainsi, nous obtenons 
la structure d’un micro-onduleur qui peut onduler une tension de 5V avec des résistances 
internes des bras  RDSON=9mΩ pour le transistor NMOS et RDSON=11mΩ pour le transistor 
PMOS. En s’inspirant des convertisseurs multi-niveaux [Pan08], l’association de plusieurs 
micro-onduleurs en série permet d’atteindre les caractéristiques d’un onduleur standard pour 
une installation de tension alternative de 230-240V. Pour cela, chaque puce est pilotée par un 
microcontrôleur de façon à obtenir un signal sinusoïdal de 50Hz. 
 
Dans ce chapitre, un système photovoltaïque composé de cellules distinctes, sous forme 
de tuiles solaires [Luxol], associées chacune à un micro-onduleur sera développé afin de 
remplacer un système PV classique à onduleur central. A la différence d’un système PV à 
onduleur central (voir Figure III.1), dans le système PV distribué, le point de fonctionnement 
de chaque tuile est indépendant du point de fonctionnement global car un micro-onduleur est 
inséré au niveau de chacune d'elles (voir Figure III.2). Les sorties des micro-onduleurs sont 
ensuite connectées en série afin d’atteindre la tension de réseau VAC_TOTAL celle-ci étant égale à 
la somme des tensions ondulées de toutes les tuiles. A la différence d’autres topologies 
[Ped05], [Wal06], [Har12], [Had12], cette approche permet de mettre en place une commande 
de MPPT décentralisée, directement au niveau de chaque micro-onduleur. Le fait que les 
entrées des micro-onduleurs sont indépendantes permet de gérer les dispersions de point de 
fonctionnement de chacune des tuiles, ce qui optimise la production globale de l'installation 
vis-à-vis des ombrages par exemple. Cela permet aussi, le cas échéant, de by-passer par les 
micro-onduleurs une ou plusieurs tuiles lorsqu’elles sont fortement ombrées ou non 
fonctionnelles sans que le système global s'arrête de fonctionner. Dans ce cas, l’amplitude du 
signal de sortie sera égale à la somme des tensions ondulées des tuiles qui ne sont pas by-
passées.  
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Figure III.1 – Système PV avec onduleur central 
 
Figure III.2– Système PV distribué avec 
micro-onduleurs 
 
Pour la réalisation de cette étude, des tuiles photovoltaïques ont été fournies par la société 
Luxol [Lux]. Elles sont constituées de verre transparent dans lequel des cellules solaires sont 
intégrées (voir Erreur ! Source du renvoi introuvable.). Une diode de by-pass est intégrée 
dans le boîtier de connexion sur la face arrière de chaque tuile. Leurs caractéristiques sont 
illustrées à la Erreur ! Source du renvoi introuvable. et détaillées dans le Tableau III.1. 
 
 
Figure III.3 – Photo d’une tuile 
photovoltaïque Luxol 
 
Figure III.4 – Caractéristique I-V d’une tuile photovoltaïque 
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Tableau III.1 – Paramètres d’une tuile solaire Luxol (Irradiance=1000W/m², Tamb=25° C) 
Puissance maximale (PMAX) 9,2Wc 
Tension en circuit ouvert (VCO) 6,26V 
Courant de court-circuit (ICC) 1,97A 
Tension au PPM (VPPM) 4,98V 
Courant au PPM (IPPM) 1,85A 
Coefficient de température – puissance -0,43%/°C 
Coefficient de température – intensité +0,04%/°C 
 
Les caractéristiques des tuiles semblent cohérentes au niveau du courant et de la tension à 
leur point de puissance maximale avec celles des puces que nous avons conçues. Ceci nous 
donne la possibilité d’étudier et éventuellement de réaliser une nouvelle topologie de système 
photovoltaïque offrant une autre solution pour faire face aux phénomènes d’ombrage grâce à 
la grande granularité que nous pouvons atteindre. Toutefois, il y certains paramètres comme la 
tension en circuit ouvert des tuiles VCO et les coefficients de température – puissance et 
température – intensité qui peuvent s’avérer être contraignants au niveau de la tenue 
électrique des puces. Par conséquent, dans ce chapitre d’abord une étude sur la compatibilité 
complète entre les caractéristiques de la puce et des tuiles sera faite afin de vérifier si les 
puces peuvent vraiment être intégrées au sein de chaque tuile. Ensuite, cette approche sera 
mise en situation dans le cas de raccordement à une charge et dans le cas de raccordement au 
réseau électrique afin de relever l'apport du système PV distribué avec des micro-onduleurs et 
aussi les contraintes inhérentes qui lui sont associées. A la fin un démonstrateur sera réalisé 
pour quatre tuiles afin de valider le fonctionnement de cette approche qui peut s’avérer être 
réalisable aussi au niveau industriel. 
 
III.2. ETUDE DE LA COMPATIBILITE TUILE-CIRCUIT INTEGRE 
 
Le coefficient de température – puissance est tel qu’à une température de -20°C, les 
tensions VCO et VPPM vont augmenter de 8% par rapport à la tension à 25°C soit à 7,5V et à 
5,9V. Le coefficient de température – intensité est tel que le courant généré par les tuiles ne 
variera qu’autour de 2% pour une température de -20°C à +75°C. Dans ce cas, bien que la 
tension de fonctionnement des tuiles au point de puissance maximale VPPM soit compatible 
avec la tension de fonctionnement de la puce à température de 25°C, la tension en circuit 
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ouvert de la tuile VCO est plus élevée et elle pourrait engendrer sa destruction par claquage 
quand il n’y a pas de charge raccordée à l’installation. D’un autre côté, il est possible qu’en 
hiver la température chute à -20°C et comme nous l’avons estimé, les tensions VCO et VPPM 
vont augmenter. Pour cette raison, il est d’abord nécessaire d’effectuer de tests de 
caractérisation da la tenue en tension de la puce afin de vérifier si elle est compatible avec les 
caractéristiques en tension des tuiles photovoltaïques et s’il y aurait besoin de la mise en place 
d’une protection complémentaire pour éviter le disfonctionnement de la puce. 
 
Dans ce contexte, deux tests ont été effectués. Le premier, en statique consiste en la 
vérification de la tenue en tension de la puce sans charge et sans découpage quand la tuile 
présente une tension à ses bornes comparable à son fonctionnement en circuit ouvert. Le 
deuxième test, consiste en la vérification du fonctionnement de la puce avec découpage et 
sans charge à la tension VCO de la tuile. 
 
D’abord, la puce a été branchée à une source de tension pour faire varier sa tension 
d’alimentation jusqu’à 6,5V et toutes ses commandes ont été mises à zéro. De cette façon il 
est possible d’observer le courant de fuite au niveau de la puce, ce qui permet d'observer son 
coude à l’avalanche et de déterminer sa tenue en tension maximale. La Figure III.1 montre 
l’augmentation du courant de fuite qui commence à avoir un caractère exponentiel à partir de 
4,5V comme au régime de fonctionnement nominal (VPPM=5V) nous sommes déjà dans le 
coude de la caractéristique.  
 
 
Figure III.1 – Test statique de tenue en tension de la puce (sans charge et sans découpage, Tamb=25°C) 
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Lorsque la tension VCO à 25°C de la tuile est appliquée et que la puce ne découpe pas, 
c’est-à-dire lorsqu’il n’y pas de charge, le courant de fuites est très petit, de l’ordre de 
centaines de pico ampères (560pA). En augmentant la température la valeur du courant de 
fuite va aussi augmenter mais le coude à l’avalanche va se déplacer à droite, ce qui signifie 
que la tenue en tension du circuit va également augmenter. L’inverse est valable pour des 
températures plus basses. 
 
En mode de découpage sans charge, le courant consommé représente la consommation de 
la commande de chaque bras. Les résultats de cette expérience montrent une augmentation 
linéaire du courant de consommation en fonction de la tension d’entrée pour des différentes 
fréquences (voir Figure III.2) ce qui est tout à fait conforme aux attentes.  
 
 
Figure III.2 – Test dynamique en tenue en tension de la puce à Tamb=25°C 
 
La valeur du courant de fuites étant de l’ordre de quelques centaines de pA n’a donc pas 
d’impact sur le caractère linéaire du courant consommé (de l’ordre de dizaines mA) par la 
puce aux tensions auxquelles l'onduleur sera amené à fonctionner à des différentes 
températures. Il s’avère que la puce arrive à supporter les contraintes électriques des tuiles 
photovoltaïques en circuit ouvert sans problème à vide et comme lorsque la charge augmente, 
la tension aux bornes de la tuile rentre dans le gabarie de fonctionnement de l'onduleur, cela 
ne devrait pas poser de problème particulier tout en offrant la possibilité de travailler avec les 
puces existantes. Par conséquent, la mise en place d’un circuit complémentaire de protection 
de la puce n’est pas nécessaire et il est possible de réaliser le système PV distribué avec les 
puces que nous avons en disposition. 
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III.3. MISE EN SITUATION DU SYSTEME PV DISTRIBUE 
 
Dans la suite nous allons étudier le cas de raccordement du système PV distribué à une 
charge et le cas de raccordement au réseau afin de relever les défis conceptuels et de mise en 
œuvre de ce système. 
 
III.3.1 RACCORDEMENT DU SYSTÈME PV DISTRIBUÉ À UNE CHARGE 
RÉSISTIVE 
 
La Figure III.3 présente le schéma d’un système de N tuiles avec micro-onduleurs 
raccordés à une charge résistive. L’inductance L à la sortie du système sert à filtrer les 
ondulations du courant liées au découpage dans les onduleurs.  
 
 
Figure III.3 – Schéma d’un système de N tuiles PV avec des micro-onduleurs en série, connectés à une 
charge résistive 
 
III.3.1.1 CAS DE MICRO-ONDULEURS SYNCHRONISES EN PHASE 
 
Dans le cas idéal, tous les micro-onduleurs sont parfaitement en phase. Le déphasage φi (i 
étant le numéro de chaque micro-onduleur dans la série) entre la tension de sortie VACi de 
chacun des micro-onduleurs et la tension totale de sortie du système VS est nul car toutes les 
tensions de sortie VACi sont en phase. De son coté, la tension de la charge VR est en phase avec 
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le courant IL qui est contrôlé pour optimiser le point de fonctionnement des tuiles. En 
revanche, la composante VL aux bornes de l’inductance de filtrage du courant à la sortie du 
système introduit un déphasage global Φ entre le vecteur du courant injecté dans la charge et 
la somme des vecteurs des tensions de sortie de chaque micro-onduleur VS (voir Figure III.4).  
 
 
Figure III.4 – Diagramme vectoriel des tensions d’un système de N tuiles PV avec micro-onduleurs (φi=0) 
 
Les caractéristiques des tuiles ont été modélisées avec un logiciel dédié aux simulations 
des circuits électriques et la Figure III.5 montre les résultats de la simulation d’un système PV 
distribué composé de 4 tuiles indépendantes connectées à des micro-onduleurs reliés en série 
et fonctionnant en phase. Les paramètres de la simulation sont présentés dans le Tableau 
III.2 : 
Tableau III.2 – Paramètres de simulation 
Irradiance 1000W/m² 
Température ambiante (Tamb) 25°C 
Puissance maximale (PMAX) 9Wc 
Tension en circuit ouvert (VCO) 6,26V 
Courant de court-circuit (ICC) 1,97A 
Tension au PPM (VPPM) 5 V 
Courant au PPM (IPPM) 1,8A 
Fréquence de découpage des onduleurs (fdéc) 50kHz 
Ondulation du courant (ΔI) 0,5A 
Valeur de l’inductance de filtrage (L) 200µH 
Facteur de puissance global (cosΦ) 1 
Valeur de la charge résistive, (R) 5Ω 
 
Les valeurs de la tension et du courant de chaque tuile ont été fixées au point de 
puissance maximal en raccordant une charge résistive à la sortie du système. Cette simulation 
permet de visualiser graphiquement en mode temporel les courbes du courant IL injecté dans 
la charge et les tensions à la sortie de chaque micro-onduleur VACi. La valeur de l’inductance 
dans le système étant faible, la composante VL est très petite et le déphasage global Φ 
(cosΦ=1) est négligeable. Par conséquent nous pouvons assurer que la tension de sortie du 
système VS est la même que la tension VR au niveau de la charge.  
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Figure III.5 – Formes d’ondes d’un système de 4 tuiles indépendantes avec des micro-onduleurs raccordés 
à une charge résistive (VPPM=5 V, IPPM=1.8 A, cosΦ=1, φi=0, L=200 µH, R=5 Ω) 
 
Ainsi, comme exprimé par l’équation (III.I) nous obtenons une tension VR au niveau de la 
charge qui est égale à la somme des tensions ondulées VACi au niveau de chaque micro-
onduleur. Elle est en phase avec le courant injecté dans la charge et les tensions VACi au 
niveau de chaque micro-onduleur. La puissance fournie à la charge équivaut le maximum qui 
peut être extrait par les tuiles (36W) en négligeant les pertes au niveau des micro-onduleurs.  
 
)tωsin(V...)tωsin(V)tωsin(V)t(V ACiMAXMAX2ACMAX1ACR   (III.1) 
 
Comme nous l’avons vu, pour une charge résistive, à une fréquence de 50Hz, la 
composante VL est négligeable puisque la valeur de l’inductance de filtrage est très faible. 
Dans ce cas, les tensions de sortie de chaque micro-onduleur seront en phase avec le courant 
IL injecté dans la charge et la tension sur la charge VR (voir Figure III.6) 
 
 
Figure III.6 – Diagramme vectoriel des tensions d’un système de N tuiles PV avec micro-onduleurs avec 
composante VL négligée (φi=0) 
 
 
III.3.1.2 CAS DE MICRO-ONDULEURS NON-SYNCHRONISES 
 
Si les micro-onduleurs ne fonctionnent pas en phase, d’un côté, des angles de déphasage δi 
apparaissent entre les tensions de sortie VACi de chacun et d’autre côté des angles de 
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déphasages locaux φi apparaissent entre les tensions de sortie VACi de chacun et le courant IL et 
la tension VR de la charge (voir Figure III.7).  
 
 
Figure III.7 – Diagramme vectoriel des tensions d’un système de N tuiles PV avec micro-onduleurs (δi≠0, 
φi≠0) 
 
Il suffit qu’un seul micro-onduleur soit déphasé pour que les tensions de sortie de tous les 
autres micro-onduleurs soient légèrement déphasées par rapport au courant IL et la tension VR 
de la charge. La tension VR étant égale à la somme des tensions VACi qui sont sinusoïdales, fait 
qu’elle n’est plus en phase avec les tensions VACi s’il y a un déphasage. Dans ce cas, nous 
avons l’expression (III.2) pour la tension VR de sortie du système avec une charge : 
 
)iφtωsin(V...)2φtωsin(V)1φtωsin(V)t(V ACiMAXMAX2ACMAX1ACR   (III.2) 
 
Les angles de déphasages locaux φi créent des facteurs de puissance locaux entre les 
tensions de sortie de chacun des micro-onduleurs et le courant injecté dans la charge. Par 
conséquent, des échanges de puissance réactive seront créés au niveau de chaque micro-
onduleur. Si les déphasages sont importants, ceci va sensiblement réduire le facteur de 
puissance et conduire à une augmentation des pertes par circulation d'énergie réactive entre 
les micro-onduleurs du système.  
 
La Figure III.8 représente les résultats d’une simulation du même système de 4 tuiles 
utilisant des micro-onduleurs connectés en série réalisée avec les mêmes paramètres que ceux 
présentés à la Figure III.5 mais pour laquelle la tension de sortie de l’un des micro-onduleurs 
est fortement déphasée d’un angle fixe δ1=90° par rapport aux tensions des autres micro-
onduleurs. Cette simulation est réalisée avec un rapport cyclique et charge fixes afin de mieux 
illustrer les conséquences d’un système non synchronisé.  
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Figure III.8 – Formes d’ondes d’un système de 4 tuiles indépendantes avec des micro-onduleurs raccordés 
à une charge résistive (VPPM=5V, IPPM=1.8A, cosΦ=1, δ1=90°, φi≠0, L=200µH, R=5Ω) 
 
Le fonctionnement hors synchronisation des micro-onduleurs peut avoir des 
conséquences très importantes sur le productible du système PV distribué. Comme la Figure 
III.8 le montre, le déphasage fait diminuer l’amplitude de la tension de sortie du système et, 
dans ce cas, la puissance fournie à la charge résistive diminue à 28W car le système ne 
fonctionne plus au PPM. A l’issu de l’expression (III.2), elle peut devenir complètement nulle 
si tous les micro-onduleurs se retrouvent déphasés de 180°. Par conséquent, quand les micro-
onduleurs fonctionnent de façon aléatoire, sans qu’ils soient synchronisés, les phases entre 
leurs tensions de sortie ondulées vont varier, ce qui fera aussi varier l’amplitude de la tension 
sur la charge VR de zéro jusqu’à sa valeur maximale qui est égale à la somme toutes ces 
tensions ondulées. Par conséquent la puissance active fournie à la charge va aussi varier de 
zéro à sa valeur maximale. Il s’avère alors que la mise en place d’un organe de 
synchronisation des micro-onduleurs est indispensable. 
 
III.3.2 RACCORDEMENT DU SYSTÈME PV DISTRIBUÉ AU RÉSEAU 
 
Quand le système PV distribué est raccordé au réseau, sa tension de sortie est fixée par 
celle du réseau VR. Dans ce cas, le mode de commande du système régule le courant IL injecté 
dans le réseau de façon à ce qu’il soit en phase avec VR pour s’assurer que le déphasage global 
Φ entre le courant IL injecté dans le réseau et la tension du réseau soit nul. De nombreuses 
méthodes ont été inventées et sont aussi en cours de développement pour synchroniser les 
systèmes PV avec le réseau. Cet aspect ne fait pas partie de cette thèse mais pour en avoir des 
informations détaillées, [Zho12] fait une analyse sur les méthodes conventionnelles de 
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synchronisation. Selon les normes récentes, les onduleurs doivent aussi être aptes à fournir de 
la puissance réactive au réseau afin de l’équilibrer si nécessaire [Bai12]. 
 
Dans le système PV utilisant les micro-onduleurs, la tension du réseau VR est la référence 
de toutes les tensions à leurs sorties VACi et du courant IL injecté dans le réseau. Par 
conséquent, nous pouvons agir sur le niveau de puissance fournie au réseau par trois 
méthodes: méthode par MLI locales, méthode par déphasage global et méthode par 
déphasages locaux. 
 
III.3.2.1 METHODE PAR MLI LOCALES 
 
Cette méthode consiste en le réglage indépendant du rapport cyclique des MLI des micro-
onduleurs de façon à assurer le point de puissance maximale PPM de chaque tuile en jouant 
sur l’amplitude de la tension ondulée. Dans ce cas, il est également nécessaire de s’assurer 
que le que le courant IL injecté au réseau est en phase au niveau des tensions de sortie VACi de 
chaque micro-onduleur. En sachant que la tension maximale des tuiles en circuit ouvert est 
VCO=6,3V, pour avoir une tension ondulée au PPM VPPM=5V à une irradiance de 1000W/m² 
par exemple, la valeur maximale du rapport cyclique α doit être égale à 0,8. C’est notamment 
la valeur de ce dernier qui nous permettra de balayer la caractéristique da tuile afin de détecter 
son point de puissance maximale (voir Figure III.9 et Figure III.10). 
 
 
Figure III.9 – Variation de la tension ondulée en 
fonction du rapport cyclique 
 
Figure III.10 – Variation du PPM d’une tuile en 
fonction du rapport cyclique 
 
Si la valeur du rapport cyclique de la MLI varie entre 0 et α, [0<α<1], l’amplitude de la 
tension ondulée sera égale à α.VPV, où VPV est la tension de la tuile. De cette façon il sera 
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possible de se placer indépendamment sur les différents points de fonctionnement sur les 
caractéristiques de toutes les tuiles. 
 
III.3.2.2 METHODE PAR DEPHASAGE GLOBAL 
 
Cette méthode consiste en le réglage de l’échange de puissance réactive avec le réseau en 
jouant sur le déphasage Φ entre le courant IL injecté dans le réseau et la tension de référence 
VR (voir Figure III.11). Dans ce cas, les tensions aux sorties des micro-onduleurs sont toutes 
en phase avec la tension VR du réseau. 
 
 
Figure III.11 – Diagramme vectoriel du déphasage du courant IL et la tension VR du réseau 
 
Si le cosΦ global augmente, chaque micro-onduleur va commencer à générer la même 
quantité de réactif puisqu’ils sont tous en phase les uns par rapport aux autres. Dans ce cas, 
selon le théorème de Boucherot, la puissance réactive QAC fournie au réseau sera égale à la 
somme des puissances réactives fournies par tous les micro-onduleurs et la puissance active 

























Compte tenu du fait que tous les micro-onduleurs sont en phase nous pouvons également dire 
que leurs puissances apparentes SACi sont égales. En fixant le point de puissance maximale des 
tuiles à l’aide du réglage du rapport cyclique de la MLI, le système PV sera en mesure de 
générer du réactif si nécessaire et d’extraire la puissance active maximale des tuiles (voir 
Figure III.12). 
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Figure III.12 – Puissances apparente et réactive en fonction du déphasage au PPM d’une tuile 
 
La génération de puissance réactive au PPM de la tuile va augmenter la puissance 
apparente produite par les micro-onduleurs, cette dernière étant égale à 2aci
2
aciACi QPS  . Dans ce 
cas, les pertes au niveau des micro-onduleurs peuvent devenir importantes, ce qui diminuera 
leur rendement. Il est alors nécessaire soit de dimensionner les micro-onduleurs en fonction 
d’une puissance apparente donnée, soit de contrôler le déphasage de façon à ne pas augmenter 
leurs pertes. 
 
III.3.2.3 METHODE PAR DEPHASAGES LOCAUX 
 
Cette méthode consiste en le réglage du déphasage local φi au niveau de chaque micro-
onduleur par rapport au courant IL injecté dans le réseau (voir Figure III.13). Le résonnement 
en termes de production de puissance réactive est le même que dans le cas du réglage par le 
déphasage global Φ, sauf que dans ce cas, le déphasage de chaque micro-onduleur est 
contrôlé localement. Ceci crée des facteurs de puissance locaux qui sont différents les uns par 
rapport aux autres et par conséquent il est possible que certains micro-onduleurs génèrent et 
échangent de puissance réactive en fonction de leur déphasage local φi. Ceci peut être utilisé 
par exemple dans le cas d’ombrages partiels où les points de fonctionnement à puissance 
maximale des tuiles seront différents et s’il est nécessaire de fournir de réactif au réseau, en 
déphasant les micro-onduleurs au niveau des tuiles ombrées, la quantité de puissance réactive 
va augmenter sans que la puissance apparente des micro-onduleurs en question dépasse leurs 
limites de pertes.  
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Figure III.13 – Diagramme vectoriel du déphasage des micro-onduleurs par rapport au courant IL et la 
tension VR du réseau 
 
Pour rendre viable cette méthode, il est donc nécessaire d’avoir un contrôle sur les angles 
de déphasages locaux et plus en particulier sur la synchronisation des micro-onduleurs. La 
création de déphasages locaux crée aussi des déphasages δi entre les tensions de sortie des 
micro-onduleurs. Ces déphasages peuvent être utilisés, comme nous allons le voir dans la 
suite, dans différentes stratégies de commande pour tout le système PV distribué. 
 
Cet état des lieux donne des pistes pour des futures recherches sur la stratégie et la 
commande du système PV distribué avec des micro-onduleurs afin de maximiser le 
productible de l’installation. Dans la suite, le premier pas d’optimisation du système grâce à la 
stratégie de la commande sera présenté. 
 
III.3.3 ENTRELACEMENT DES MICRO-ONDULEURS 
 
Dans le cas où plusieurs onduleurs sont mis en série pour générer la tension de sortie, il 
est possible d’augmenter la fréquence apparente de découpage du système grâce à un 
entrelacement des instants de commutation des micro-onduleurs. Un déphasage égal à Tdéc/N 
(Tdéc étant la période de découpage des micro-onduleurs, N étant le nombre des tuiles ou des 
micro-onduleurs placés en série), augmentera N fois la fréquence de découpage apparente vue 
au niveau de l’inductance de filtrage, ce qui peut permettre de réduire sa valeur et donc sa 
taille pour une même ondulation de courant. A la différence de l’entrelacement parallèle (voir 
Figure III.14a), pour le cas d’entrelacement série, le courant est le même dans chaque micro-
onduleur et dans l’inductance de filtrage (voir Figure III.14b). De plus, chaque commutation 
d'un micro onduleur n'engage qu'une variation faible de tension aux bornes de l'inductance de 
filtrage ce qui est un atout supplémentaire vis-à-vis du filtrage.  
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a) Entrelacement parallèle (hacheur série) 
 
b) Entrelacement série (système PV) 
Figure III.14 – Entrelacement des convertisseurs 
 
Par conséquent, comme illustré à la Figure III.15a, la tension du système PV va varier 
graduellement en fonction du rapport cyclique. Dans ce cas, la variation de la tension VL au 
niveau de l’inductance de sortie dépendra aussi de la tension au niveau d’un micro-onduleur 
et elle aura une valeur encore N fois réduite alors que sans entrelacement nous avons 
directement la somme des tensions de sortie de tous les micro-onduleurs quel que soit le 
rapport cyclique (voir Figure III.15b).  
 
 
a) Avec entrelacement 
 
b) Sans entrelacement 
Figure III.15 – Tensions des sorties des micro-onduleurs 
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Dans ce cas, la relation de base (III.6) pour la valeur de l’inductance de filtrage sans 



























Par ailleurs, une variation de l’ondulation du courant aura lieu au niveau de l’inductance 
filtrage comme illustré à la Figure III.16. Cela correspond au nombre de micro-onduleurs 
entrelacés, et en se référant sur la Figure III.15a cette variation dépend du rapport cyclique de 
la MLI. Comme nous pouvons le voir sur la Figure III.16, pour une valeur de l’inductance de 
filtrage fixe et dimensionnée pour l’ondulation maximale du courant, nous aurons des 
maximums et des minimums sur toute l’onde de courant dans l’inductance. 
 
 
Figure III.16 – Variation de l’ondulation du courant dans l’inductance de filtrage 
(N=4, VPPM=5 V, IPPM=1.8A, cosΦ=1, δi=45°, Tdéc=20µs, L=12.5µH, ΔI=0.5A charge résistive) 
 
Les résultats de la simulation présentés sur la Figure III.16 montrent cette variation de 
l’ondulation du courant pour un système PV avec quatre micro-onduleurs déphasés à δi=45° 
les uns par rapport aux autres. Pour une valeur de l’inductance de filtrage L=12,5µH (à la 
différence de 200µH pour un système non entrelacé), nous observons 4 maximums 
d’ondulation de courant toujours de ΔI=0,5A sur le front montant du sinus (0<alpha<0,8) et 
quatre maximums sur le front descendant. Il est également possible d'observer que la 
fréquence de découpage a été augmentée de 4 fois.  
 
Pour un système PV composé d’un long string de tuiles, l’inductance de sortie du système 
peut être tellement réduite que le fil de raccordement serait suffisant pour filtrer les 
Chapitre IV : Mise en œuvre du RµC dans un système PV distribué  
   156 
 
ondulations du courant de sortie. Par exemple, pour un système composé de 100 tuiles 
permettant de réaliser une installation d’autour de 1kW, la valeur de l’inductance de sortie 
nécessaire pour avoir une ondulation du courant ΔI=0,5A à une fréquence de découpage 
fdéc=50kHz, serait de l’ordre de 20nH. Bien entendu, cette valeur n’est pas réaliste même si 
nous prenons toutes les précautions de câblage puisque cette installation fera plus que 10 m² 
[Lux] et dans ce cas la longueur du fil qui interconnecte les micro-onduleurs sera de quelques 
dizaines de mètres, ce qui va créer une inductance de l’ordre de quelques dizaines de µH. 
Toutefois, pour pouvoir déphaser correctement les micro-onduleurs intégrés dans les 100 
tuiles et fonctionnant à 50kHz, il sera nécessaire d’assurer un déphasage de 200ns entre les 
instants de commutation de chacun.  
 
La valeur de l’inductance étant faible, permet de fortement réduire la fréquence de 
découpage pour ne pas avoir besoin d’un organe puissant de contrôle. Par ailleurs, 
l'entrelacement des ordres de commutation crée un déphasage naturel entre les micro-
onduleurs égal à δi=Tdéc/N dont il faut tenir compte. Ceci crée aussi un déphasage par rapport 
au signal fondamental à 50Hz. Plus la fréquence de découpage est faible plus ce déphasage 
naturel est important et par conséquent les facteurs de puissance locaux vont diminuer avec le 
nombre de micro-onduleurs déphasés en série comme celui du dernier micro-onduleur dans la 
série sera le plus grand (voir Figure III.17).  
 
 
Figure III.17 – Déphasage des instants de commutation en fonction de la période de découpage (zoom 
sur le début d’une période du signal à 50Hz) 
 
Chapitre IV : Mise en œuvre du RµC dans un système PV distribué  
   157 
 
Dans ce cas, le productible du système va diminuer si nous gardons la puissance apparente 
constante. Cela peut être corrigé par les MLI locales qui peuvent ramener la puissance 
produite telle que chaque tuile soit à son PPM mais dans ce cas, nous aurons de problèmes de 
rendement au niveau des micro-onduleurs car ils vont produire plus de puissance apparente.  
 
La Figure III.18 montre la variation du facteur de puissance local du dernier micro-
onduleur cosφN créé par l’entrelacement série dans un système PV distribué et le déphasage δi 
entre les micro-onduleurs.  
 
 
Figure III.18 – Variation du facteur de puissance et détermination du déphasage entre les micro-
onduleurs en fonction de la fréquence de découpage dans une série de micro-onduleurs entrelacés 
 
Plus la fréquence de découpage augmente, plus le facteur de puissance du dernier micro-
onduleur se rapproche à 1 mais aussi le déphasage δi entre les micro-onduleurs devient plus 
petit. Par ailleurs, il reste supérieur à 0,99 même pour une fréquence de découpage de 1kHz et 
par conséquent, les facteurs de puissance locaux cosφi au niveau de chaque micro-onduleur 
seront supérieurs à 0,99. Ceci fait rend possible la mise en place, par exemple d’un 
microcontrôleur d'entrée de gamme dont le temps d’exécution d’une instruction est de l’ordre 
de 900ns [Microchip].  
 
Il s’avère alors que l’entrelacement des micro-onduleurs dans un système PV distribué 
réduit considérablement le volume de l’inductance de filtrage sans créer de pertes de 
productible à cause du déphasage entre les micro-onduleurs.  
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III.3.4 INCONVÉNIENTS DU SYSTÈME PV DISTRIBUÉ 
 
Les panneaux solaires étant des sources de puissance continue (DC), le(s) onduleur(s) 
dans une installation photovoltaïque doivent transformer cette puissance DC en puissance 
alternative (AC). Dans ce cas, les puissances moyennes d’entrée PPV et de sortie PAC doivent 










  (III.9) 
 
IMAX et VMAX sont les amplitudes du courant et la tension de sortie de l’onduleur. 
 
En revanche il n’en est pas de même pour la puissance instantanée puisque celle-ci va être 
constante côté continu et fluctuante côté alternatif. Un moyen de stockage, plus 
particulièrement une capacité C (voir Figure III.19) sera donc nécessaire dans l’onduleur pour 
réaliser l’adaptation de la puissance instantanée. Sans ce composant, la fluctuation de la 
puissance de sortie serait répercutée sur la puissance fournie par la tuile et entraînerait des 
fluctuations de tension et de courant aux bornes de celle-ci. En connectant directement 
l'onduleur sur la tension de sortie de la tuile, nous contraignons énormément l'ondulation de 
tension tolérée aux bornes du bus DC de l'onduleur.  
 
 
Figure III.19 – Un micro-onduleur raccordé à une tuile photovoltaïque 
 
La valeur de cette capacité de stockage va être déterminée par, d’une part l’énergie à 
stocker et d’autre part l’ondulation résiduelle de la tension aux bornes de celle-ci. Afin de 
déterminer quelle ondulation est acceptable il est important de constater que ces ondulations 
de tension ont un impact direct sur le maintien stable du point de puissance maximal (MPP). 
La Figure III.20 illustre le coude de la caractéristique I-V d’une tuile extraite d’un flash test. 
La courbe d’iso-puissance a été tracée arbitrairement à 99% de la puissance maximale 
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accessible au MPP. L’intervalle de la tension ΔVPPM, ici de 300mV sur la caractéristique I-V 
de la tuile, définit la plage de tension dans laquelle la puissance fournie par a tuile reste 
supérieure ou égale à 99% de la puissance maximale. Si une ondulation de la tension plus 
importante est tolérée alors la perte de puissance produite sera plus importante. 
 
 
Figure III.20 – Zoom sur le coude de la caractéristique I-Vet Iso-puissance pour une tuile 
(Irradiance=1000W/m², Ttuile=25°C, Tamb=25°C) 
 
Pour avoir un point de fonctionnement stable et le plus proche du MPPT nécessaire pour 
maximiser le productible, il est nécessaire de mettre en place un condensateur de forte valeur 
en entrée de chaque micro-onduleur. Le fait qu’il faille filtrer les ondulations de la tension au 
double de la fréquence de la tension de sortie (fsys=2x50Hz) est à l’origine de cette valeur 
importante.  
 
Conformément aux caractéristiques des tuiles, pour un courant fourni par la tuile 
IPPM=1,85A et une valeur de la tension ondulée au point de puissance maximal VPPM= 
=VMAX=5V, nous obtenons la forme du courant absorbé par l’onduleur IOND dont l’amplitude 
est IMAX=3,7A (voir Figure III.21). 
 
 
Figure III.21 – Forme du courant absorbé par l’onduleur 
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Par conséquent, l’expression du courant dans le condensateur peut être déduite avec 
l’équation (III.10) : 
 
MPPMPPCAPA ItII  )²sin(2   (III.10) 
 
Pour calculer la valeur du condensateur, il est nécessaire de calculer la charge QCAPA que 







   (III.11) 
 








  (III.12) 
 
Si nous souhaitons rester à 99% de la puissance MPP alors ΔVPPM doit être limité à 0,3V. 
Dans ce cas, la valeur du condensateur nécessaire est 19mF. Cette valeur de capacité, pose les 
problèmes suivants même pour un faible calibre en tension 5V (tension VPPM d’une tuile) : 
 
Le volume de ce composant est important comparativement au reste du circuit et n’est pas 
intégrable. Toutefois, cette valeur peut être réduite si nous tolérons plus de pertes de 
productible. Figure III.22a et Figure III.22b illustrent la variation de la capacité du 
condensateur en fonction de l’ondulation de tension et en fonction du productible. Les 
courbes sont tracées à la base des caractéristiques des tuiles. Le choix du condensateur dépend 
alors aussi des pertes de productible que l’utilisateur est prêt à accepter. Toute de même, pour 
avoir un système plus efficace, il est préférable d’éviter des ondulations de la tension de plus 
que 0,4V afin de rester au plus proche possible du productible au point de puissance maximal. 
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a) Variation de la capacité du condensateur 
 
b) Variation du productible 
Figure III.22 – Valeurs du condensateur et du productible du micro-onduleur 
 
Les pertes dans le condensateur peuvent atteindre des valeurs importantes si sa résistance 
interne n’est pas très faible compte tenu du fait que le courant efficace qui va le traverser est 
important : IEFFcapa=1,3A. Les condensateurs répondant à ces exigences ont un volume et un 
prix très importants. Pour cette application, plusieurs technologies pouvant être utilisées 
existent. Toutefois elles ne présentent pas toutes des performances compatibles avec ce qui est 
attendu ici. Ainsi, les condensateurs doubles couches, même s’ils permettent des valeurs de 
capacité importantes pour des tenues en tension compatibles avec cette application ne sont pas 
intéressants, d’une part, à cause de leur coût trop élevé et, d’autre part, à cause de leur 
résistance interne qui est très importante, de l’ordre de quelques dizaines d’ohms (voir 
Tableau III.3). Il existe aussi des condensateurs type ultracap dans des boîtiers CMS 
[Supercap]. Leurs capacités peuvent atteindre des valeurs de l’ordre de quelques centaines de 
mF. De plus, comme la Figure III.23 l’illustre, leur volume est fortement réduit et même si 
leur largeur et longueur sont de l’ordre d’une douzaine de millimètres, ils peuvent être utilisés 




a) Chimique radial 
 
b) Double couche [Vish] 
 
c) Ultracap [Supercap] 
Figure III.23 – Types de condensateurs 
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En revanche, leurs résistances internes restent de l’ordre de quelques centaines de milli 
ohms, ce qui est toujours pénalisant pour le rendement. La mise en parallèle de quelques 
condensateurs de ce type sera indispensable mais dans ce cas, le coût de montage deviendra 
trop élevé, ce qui diminuera l’intérêt pour son industrialisation. De plus, leur prix reste élevé. 
Le Tableau III.3 donne les ordres de grandeur des caractéristiques de condensateurs que nous 
pouvons trouver dans le commerce [Farnell]. 
 
















Chimique 10 6.3 0.06 D=16, L=25 5024 ≈0.6-1.5 +1500 
Chimique 15 6.3 0.03 D=18, L=36 9156 ≈1-1.5 +1000 
Chimique 22 6.3 0.05 D=18, L=40 10173 ≈1-1.5 +1000 
Double 
couches 
47 5.5 120 D=13, L=9 1212 ≈3 +1000 
Double 
couches 
100 5.5 75 
D=13.5, 
L=9.5 
1410 ≈1.8 +250 
Super 
capacitor 
22 5.5 150 
D=10.5, 
L=5 
430 ≈1 +250 




1000 ≈13 +250 




2600 ≈10 +100 
 
La durée de vie des condensateurs de cette gamme est faible, de 2000 heures à une 
température de 85°C comparativement à la durée de vie souhaitée pour une installation 
photovoltaïque (15 à 20 ans). 2000h n’équivalent qu’à quelques années d’utilisation pendant 
lesquelles le système va fonctionner au maximum de ses performances. Au moment où le 
condensateur commence à perdre sa capacité, la précision du MPPT va aussi commencer à 
diminuer et par conséquent le productible aussi. A plus long terme, dans une installation de 
quelques centaines de tuiles, il n’est pas pratique de changer les condensateurs au niveau de 
chaque tuile. Pour remédier à cela, il est possible de mettre en place un ou quelques 
condensateurs en parallèle de plus grande capacité. De cette façon la diminution de la capacité 
impactera le productible après une période plus longue. Néanmoins, il sera toujours question 
du coût et du volume de ce type de montage. 
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La mise en place d’un condensateur de forte valeur à l’entrée de chaque micro-onduleur 
s’avère un facteur limitant l’effort consenti dans la miniaturisation des onduleurs et leur 
intégration au niveau de chaque tuile. Le calcul présenté ci-dessus a été fait pour les périodes 
relativement rares avec une irradiance de 1000W/m². En fait la question est d’optimiser le 
fonctionnement pour toute l’année quand il y a souvent un niveau d’irradiance entre 100 et 
500W/m² (matin et soir, hiver, temps partiellement couvert, etc.). Optimiser le système pour 
ces conditions et accepter une perte de 2-3% à 1000W/m² peut être un bon compromis pour 
relâcher les contraintes sur le condensateur. Dans ce cas nous pouvons réduire 2 fois sa 
capacité (10mF), ce qui par conséquent, réduit son volume. De plus, pour les irradiances plus 
faibles nous serons encore plus proches de la puissance au MPP (voir les équations III.9, 
III.10, III.11 et III.12). Il existe aussi d’autres solutions qui peuvent remédier à cette 
problématique. Elles sont présentées dans la partie III.5 Perspectives. Dans un premier temps, 
pour le développement du premier démonstrateur un compromis au niveau de la taille des 
composants a été fait et des condensateurs chimiques ont été mis en place. 
 
III.4. DEVELOPPEMENT DU DEMONSTRATEUR 
 
Le démonstrateur mis en place est constitué d’un système de 4 tuiles photovoltaïques 
intégrant chacune un micro-onduleur dont les sorties sont connectées en série et raccordées à 
une charge. La validation du fonctionnement de cette approche étant l’objectif principal de 
cette première réalisation, les micro-onduleurs ont été réduits à leur plus simple expression et 
n’intègrent pas de commande MPPT. En revanche, la synchronisation des micro-onduleurs 
étant indispensable afin de contrôler leur déphasage et assurer une tension et un courant 
stables au niveau de la charge, un microcontrôleur (PIC) a été implanté dans chaque micro-
onduleur pour, d’une part, générer les signaux PWM et, d’autre part, pouvoir synchroniser 
tous les micro-onduleurs.  
 
III.4.1 GESTION DU DÉPHASAGE DES MICRO-ONDULEURS 
 
La Figure III.25 représente le schéma d’une synchronisation en cascade également 
connue sous le nom de « daisy chain ». Le principe est la transmission de l’ordre de 
synchronisation de proche en proche. Un premier PIC d’un des micro-onduleurs est défini 
comme étant le maître et génère un signal de synchronisation. Ce signal est ensuite détecté par 
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le PIC suivant de la série qui est un esclave, il est copié et transmis au suivant et ainsi de suite. 
Le signal de synchronisation est une impulsion à la réception de laquelle les PICs esclaves 
réinitialisent leurs oscillateurs internes (voir Figure III.24). Cette impulsion est générée à la 
fin de chaque période du réseau 50Hz afin d’éviter une désynchronisation éventuelle à cause 
des imprécisions des fréquences des oscillateurs qui permettent de créer les signaux de 
commande (PWM). De cette façon les signaux PWM de tous les microcontrôleurs seront 
assurés d’être en phase et par conséquent les micro-onduleurs aussi. Les avantages principaux 
de cette technique sont : 
 
 La possibilité d’entrelacer la commande des micro-onduleurs et de contrôler les 
déphasages δi entre les PICs sans avoir besoin d’un bus de communication ; 
 La programmation relativement simple de l’interface de synchronisation. Il suffit de 
programmer une entrée du microcontrôleur qui détecte le changement d’état du 
signal de synchronisation pour exécuter une instruction de réinitialisation de 
l’horloge interne et pour le copier sur l’une de ses sorties afin de le transmettre au 
PIC suivant ; 
 Le transfert du signal de synchronisation peut être effectué par un simple fil de 
commande. 
 
En revanche, tous les micro-onduleurs sont à des niveaux de potentiel différents puisque 
leurs sorties sont toutes connectées en série. Pour cela, il est indispensable de mettre en place 
une transmission isolée du signal de synchronisation. De plus, cette transmission doit être la 
plus rapide possible afin de ne pas ajouter un temps de propagation du signal de 
synchronisation car ceci créerait un angle de déphasage de plus en plus important lorsque l’on 
s’éloigne du premier micro-onduleur. Le temps minimal d’exécution d’une instruction dans 
un microcontrôleur de la série dsPIC33/PIC24EPxxxMC202 est 900 ns. Si l’isolation rajoute 
un retard plus important, comme nous l’avons vu, cela peut être pénalisant en termes de 
facteurs de puissance locaux pour un plus long string de micro-onduleurs associés en série. 
Toutefois, l’isolation à tenir est basse (5V) aussi il est possible de mettre en œuvre des 
dispositifs de transmission rapides comme un level shifter ou autre. Pour le premier prototype; 
une isolation optique a été mise en œuvre car elle est simple à implanter (voir Figure III.25). 
Bien que les optocoupleurs aient un temps de propagation de l’ordre de quelques µs, cette 
technique s’avère bien adaptée car seulement 4 tuiles sont mises en œuvre. 
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Figure III.24 – Impulsions de synchronisation des micro-onduleurs 
 
 
Figure III.25 – Isolation optique du signal de synchronisation des micro-onduleurs 
 
III.4.2 RÉALISATION DES MICRO-ONDULEURS 
 
Le premier prototype des micro-onduleurs dispose d’un microcontrôleur 
PIC24EP64MC202 réalisant la commande et la synchronisation des puces, d’un régulateur 
linéaire de tension MCP1802T pour stabiliser la tension d’alimentation du PIC et le protéger 
contre des tensions supérieures à sa tension d’alimentation (3,3V), et d’un optocoupleur 
ACPL-217 pour l’isolation de l’interface de synchronisation (voir Figure III.26). Dans cette 
réalisation, des capteurs de courant et de tension ne sont pas prévus afin de simplifier sa mise 
en œuvre. Pour cette raison le fonctionnement au point de puissance maximale sera géré 
manuellement en faisant varier la charge raccordée à la sortie du système ou en jouant 
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manuellement sur le rapport cyclique au niveau de chaque micro-onduleur (pour le cas d'une 
gestion d'ombrage par exemple). 
 
 
Figure III.26 – Schéma de la première réalisation du circuit imprimé 
 
Figure III.27 montre une photo de la réalisation du premier prototype d’un micro-onduleur 
avec des composants discrets compte tenu des difficultés rencontrées pour le report flip-chip 
de la puce. Afin d’avoir une ondulation de tension de 300mV à l’entrée des micro-onduleurs 
et par conséquent au niveau du point de fonctionnement des tuiles, deux condensateurs 
chimiques 6,3V/10mF ont été mis en place en parallèle. Le choix de mettre deux 
condensateurs de 10mF en parallèle au lieu d’un seul de 20mF a été guidé par la réduction de 
la résistance interne équivalente. A la différence de 50mΩ pour un seul condensateur de 
20mF, cette dernière est égale à 30mΩ, ce qui donne autour de 50mW de pertes dans les 
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Un support pour les quatre tuiles a aussi été réalisé de façon à ce qu’il puisse changer son 
angle d’inclinaison afin de pouvoir modifier la puissance reçue (voir Figure III.28). La Figure 
III.29 montre une photo des quatre micro-onduleurs installés au niveau d’une plaque pour 
faciliter la manipulation. 
 
 
Figure III.28 – Photo des quatre tuiles PV 
 





Le système complet a été mis en route et des mesures ont été réalisées pour une 
irradiance de 950W/m², une température ambiante de 42°C et température sur les tuiles de 
62°C. Pour créer une tension sinusoïdale de 50Hz au niveau de la charge, la fréquence de 
découpage de la commande PWM des micro-onduleurs a été fixée à 50kHz. La Figure III.30 
montre un relevé d’oscilloscope de la tension VR et du courant IL au niveau de la charge. Au 
point de puissance maximale, la tension crête-à-crête est égale à 31V et le courant efficace 
injecté dans la charge est 2,8A, ce qui donne une puissance active sur la charge de 31W.  
 
Chapitre IV : Mise en œuvre du RµC dans un système PV distribué  
   168 
 
 
Figure III.30 – Tension et  courant sur la charge du système PV avec 4 tuiles et micro-onduleurs 
(Irradiance=950 W/m², Ttuiles=62°C, Tamb=42°C) 
 
La haute température des tuiles a aussi un impact négatif sur leurs caractéristiques. A 
62°C et un coefficient de température-puissance égal à 0,43°C, leur puissance maximale sera 
réduite de 11%, ce qui fait qu’elles ne peuvent pas fournir plus que 33W de puissance au 
point de puissance maximale. Dans ce cas, le rendement de tout le système est autour de 93%. 
Le Tableau III.4 donne le bilan des pertes dans le système : 
 
Tableau III.4 – Bilan des pertes du premier prototype réalisé avec des composants discrets 















Les pertes par conduction, par commutation et dans la commande rapprochée de la 
version intégrée de l’onduleur seront réduites puisque, d’une part, la résistance à l’état passant 
des bras d’onduleur sera plus faible par rapport à celle du composant que nous avons utilisé 
pour le circuit discret (40mΩ pour le PMOS et le NMOS) et, d’autre part les pertes par 
commutation et les pertes de la commande rapprochée sont aussi optimisées. Néanmoins, 
pour la future version du micro-onduleur il sera aussi nécessaire d’intégrer le microcontrôleur 
dans la puce afin de réduire encore plus la consommation et le coût du système. 
 
La Figure III.31 montre une photo de la version intégrée du micro-onduleur avec la puce 
reportée par brasure sur le circuit imprimée. La carte fait 20mm de largeur et 22mm de 
longueur et elle peut rentrer sans aucune contrainte dans le boitier sur la face arrière des tuiles. 
VR 
IL 
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Figure III.31 – Photo de la version intégrée du micro-onduleur 
 
Le micro-onduleur a été testé avec une source d’alimentation DC et une charge résistive 
au point de fonctionnement correspondant à celui de l’expérience précédente (autour de 
4,3V/1,8A) mais à une température ambiante autour de 20°C. La Figure III.32 montre les 
courbes de la tension VR et du courant IL au niveau de la charge branchée à la sortie du micro-
onduleur. Les ondes obtenues à une fréquence de 50Hz valident le fonctionnement du 
prototype. Pour pouvoir comparer les performances de la version intégrée du micro-onduleur 
avec celles de sa version réalisée avec les composants discrets, il sera nécessaire de refaire les 
tests dans les mêmes conditions d’irradiance et de température ambiante. 
 
 
Figure III.32 – Tension et  courant sur la charge d’un micro-onduleur intégré alimenté par une 
source DC (Tamb=22°C) 
 
La Figure III.33 montre une image infrarouge de la version intégrée du micro-onduleur 
qui a été faite dans le but d’observer la dissipation thermique au niveau de la puce et au 
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Figure III.33 – Image infrarouge du micro-onduleur intégré 
 
Nous pouvons constater que la puce et le microcontrôleur fonctionnent à la même 
température qui est autour de 40°C. La faible élévation de la température de 20°C indique que 
les pertes dans la puce ne sont pas importantes et que les surfaces de cuivre évacuent bien la 
chaleur. Dans ce cas, il est tout à fait possible de la mettre en place au niveau de la face arrière 
des tuiles où la température peut parfois atteindre plus de 70°C sans dépasser sa limite 
thermique de fonctionnement de 125°C [AMS].  
 
La réalisation de ces prototypes valide le fonctionnement de cette approche. Les résultats 
étant encourageants, cela nous permet de réfléchir sur les perspectives en terme de mise en 
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Le système PV distribué avec des micro-onduleurs est un champ d’études important tant 
au niveau de la recherche qu’au niveau de l’industrie. Dans la suite, des moyens pour 
l’amélioration de ce système et sa mise en œuvre seront présentés. Les défis sont liés à 
l’amélioration du productible, la réduction du coût et du volume, la mise en place de stratégies 
intelligentes de contrôle et de commande des micro-onduleurs.  
 
III.5.1 RÉDUCTION DE LA TAILLE DU CONDENSATEUR 
 
La taille et la valeur du condensateur à l’entrée de chaque micro-onduleur sont une 
problématique d’importance majeure. Son volume important rend difficile son intégration au 
niveau de chaque tuile et met en question les efforts consentis dans l’intégration des 
composants actifs. La valeur de sa résistance interne est à l’origine de pertes qui pénalisent 
fortement le rendement des micro-onduleurs. Un autre point critique est le coût du système et 
plus en particulier le coût d’un micro-onduleur. Afin de rendre cette approche rentable et 
attractive sur le marché, il est nécessaire que son prix et son efficacité soient comparables à 
ceux d’un système avec un onduleur central. Nous faisons alors face à des contraintes de 
volume, de performances et de coût pour pouvoir industrialiser cette topologie qui offre de 
plus une gestion distribuée d’ombrage. 
 
Comme nous l’avons déjà dit dans la section III.4, nous pouvons faire un compromis en 
acceptant une perte de 2-3% à 1000W/m² pour relâcher les contraintes de dimensionnement et 
de coût du condensateur. La mise en place d’un étage de conversion DC/DC élévateur de 
tension entre la tuile et l’onduleur est une solution classique. L’intérêt de cet étage est de 
diminuer la contrainte sur l’ondulation de la tension aux bornes du condensateur de stockage 
et donc de permettre de choisir un condensateur moins volumineux. Le principe est ici de 
permettre une augmentation de l’ondulation de la tension aux bornes du condensateur du bus 
DC de l'onduleur sans que cela perturbe le point de fonctionnement de la tuile solaire car 
l’étage boost est là pour amortir cette ondulation (voir Figure III.34) via un effet de 
découplage des tensions. En effet l’intervalle ΔVPPM dans laquelle le système va fonctionner à 
99% du MPP augmente proportionnellement en fonction de la tension de sortie de l’étage 
boost alors que la valeur du courant à la sortie du boost diminue proportionnellement de cette 
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dernière, ce qui réduit la charge que le condensateur doit fournir à l’onduleur. Par exemple, 
pour un rapport de transformation du convertisseur boost égal à 4, le condensateur à sa sortie 
doit tenir quatre fois plus de tension (20V) mais la seule contrainte ici est que la tension de 
sortie de l’étage boost ne doit pas être inférieure à celle d’entrée. Par conséquent, nous 
pouvons accepter une ondulation plus importante autour de 3V par exemple et la valeur du 
condensateur à la sortie de l’étage boost CS sera réduite 40 fois et elle sera égale à 470µF. 
L’inconvénient ici est la mise de deux étages de conversion d’énergie, ce qui va naturellement 
pénaliser le rendement du système.  
 
 
Figure III.34 – Système PV distribué avec un étage boost et micro-onduleurs 
 
Afin de rendre cette approche viable et plus attractive en termes de volume et de coût, il 
sera nécessaire de concevoir une nouvelle puce multi bras qui pourra être configurée de façon 
à réaliser un étage boost et un onduleur en utilisant la technologie à 20V d’AMS. Etant donné 
que la tension au point de puissance maximale d’une tuile VPPM est autour de 5V, le rapport de 
transformation du convertisseur boost peut être fixé de façon à élever 4 fois la tension. Dans 
ce cas, la partie onduleur fonctionnerait à une tension proche de 20V au régime de MPP. Dans 
ce contexte, la commande de MPP sera appliquée au niveau du convertisseur boost. La 
conception d’une nouvelle puce permettrait aussi d’intégrer des capteurs de courant et de 
tension au niveau des bras d’onduleur afin de ne pas avoir besoin de rajouter de composants 
discrets d’instrumentation au niveau du circuit imprimé pour réaliser le MPPT. Les éléments 
qu’il faudra rajouter à l’extérieur du circuit intégré sont l’inductance au niveau de l’étage 
boost et les condensateurs à l’entrée CE et à la sortie CS de l’étage boost (voir Figure III.35).  
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Figure III.35 – Système PV distribué avec un étage boost et micro-onduleurs intégrés 
 
Pour une fréquence de découpage du convertisseur boost de 500kHz et pour un rapport de 
transformation 4 au point de puissance maximale VPPM=5V, la valeur de l’inductance sera 
égale à 15µH pour une ondulation du courant de 0,5A et 30µH si l’ondulation du courant est 
0,25A (50% de la valeur du courant continu). Bien que la fréquence de découpage soit élevée, 
cette valeur d’inductance est logique compte tenu la tension de sortie du convertisseur. La 
valeur du condensateur à son entrée CE nécessaire pour assurer un fonctionnement à 99% du 
MPP sera égale à 5µF. 
 
Il est aussi possible de réduire la taille de l’inductance en entrelaçant le convertisseur 
boost (voir Figure III.36). Le rajout par exemple d’encore q bras déphasés à Tdéc/q 
augmenterait q fois la fréquence apparente dans les inductances de chaque bras. Le nombre 
des phases de l’étage boost dépendra du nombre de bras d’onduleur intégrés dans la puce, de 
leur calibre en courant et du nombre de bras dédiés à l’étage d’onduleur. Afin de n’utiliser 
qu’un seul composant magnétique, un transformateur ou un coupleur peut être utilisé pour 
coupler les inductances de tous les bras. Dans ce cas, le volume du composant magnétique 
sera aussi réduit. 
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Figure III.36 – Schéma d’une puce avec un étage boost entrelacé et un étage onduleur 
 
III.5.2 AMÉLIORATION DU PRODUCTIBLE AU CAS D’OMBRAGES 
 
Pour qu’un MPPT décentralisé soit implémenté au niveau de chaque micro-onduleur, il 
est nécessaire de mettre en place des capteurs de tension et de courant au niveau de chaque 
tuile. A court terme, en utilisant les puces actuelles, ces capteurs peuvent être reportés sur le 
circuit imprimé. Une nouvelle version de la puce (5V d’AMS) est aussi en cours de réalisation 
[Hai13]. Elle contient des capteurs de courant et de tension intégrés avec les bras d’onduleur. 
Pour réaliser la fonction MPPT, il sera nécessaire d’implémenter un algorithme dans un 
organe de contrôle et de commande (un microcontrôleur par exemple). La stratégie du MPPT 
peut être basée sur la variation de l’amplitude de la commande MLI ou sur le contrôle du 
déphasage de façon à gérer les facteurs de puissance locaux et le transfert d’énergie réactive 
entre les micro-onduleurs.  
 
Il est également possible de développer une stratégie pour le by-pass actif des tuiles qui 
sont fortement ombrées. Cette technique consiste en le court-circuit de la sortie d’une ou 
plusieurs tuiles ombrées par l’intermédiaire des bras d’onduleur de la puce. Le by-pass actif se 
faisant par le blocage au même moment de tous les transistors PMOS ou NMOS du micro-
onduleur (voir Figure III.37). En tenant compte des valeurs des résistances internes des bras 
d’onduleur dans la configuration de micro-onduleur (11mΩ pour le transistor PMOS et 9mΩ 
pour le transistor NMOS), les pertes par conduction pour un courant IPPM=1,83A au moment 
du by-pass actif seront 4.5 fois plus faibles (120mW) que les pertes dans les diodes de by-pass 
ordinaires (550mW) dont la chute de tension est autour de 300mV dans une série de tuiles. 
Pour tenir les pertes de conduction minimales pendant la phase de by-pass actif, il est 
préférable de fermer les transistors NMOS. Cette solution est possible car, dans ce cas la tuile 
n’est pas court-circuitée et le peu de puissance qu’elle fournit peut être utilisée pour maintenir 
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les grilles des transistors court-circuitant la sortie de l’onduleur. Le cas échéant, l'énergie peut 
même être fournie par les autres tuiles en maintenant la tension du bus suffisamment sous la 
somme des tensions de conduction directe des photodiodes. 
 
 
Figure III.37 – Schéma de by-pass actif d’une tuile fortement ombrée 
 
Pour la réalisation des stratégies d’optimisation du productible du système PV, une 
source externe de contrôle et commande doit être mise en place au niveau de chaque puce. 
Désormais, il est aussi possible de l’intégrer grâce aux nouvelles filières d’AMS C18 et H18 
qui permettent l’intégration de cœurs ARM [AMS]. De plus, H18 est une technologie qui 
permet l’intégration de modules de 20V, ce qui rendrait aussi intéressant la conception d’une 
puce intégrant un étage élévateur. La découverte et le design des puces avec cette nouvelle 
filière peuvent avoir lieu dans des futurs travaux sur l’intégration des modules de puissance et 
leur mise en œuvre à l’échelle industrielle. 
 
III.5.3 DÉVELOPPEMENT D’UNE INSTALLATION RACCORDÉE AU RÉSEAU 
 
Le raccordement au réseau d’un système PV distribué intégrant des micro-onduleurs est 
la phase finale de la mise en œuvre de ce système. Le développement d’un premier prototype 
avec une centaine de tuiles sera nécessaire pour faire les premiers tests de raccordement au 
réseau.  
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Pour la mise en place de ce système, il sera nécessaire de développer une méthode de 
synchronisation des micro-onduleurs rapide, moins consommatrice et plus fiable. Au niveau 
de l’optimisation de la connectique de l’installation et de la simplification de la mise en 
œuvre, il est important de trouver des solutions pour réduire le nombre des connexions 
nécessaires à la synchronisation et à la commande des micro-onduleurs. Ceci peut se faire en 
transmettant les signaux de commande et de synchronisation via, par exemple un courant 
porteur en ligne (CPL). Toutefois, il sera nécessaire de faire une étude sur la mise en œuvre de 
cette technique dans le système PV distribué car les bruits générés par le découpage des 
micro-onduleurs dans la ligne de puissance peut perturber ce type de procédé. 
 
Il est aussi indispensable de mettre en place une technique permettant de synchroniser le 
système PV avec le réseau. Il existe déjà plusieurs méthodes de synchronisation qu’il faudra 




Dans ce chapitre un nouveau type de système PV distribué avec micro-onduleurs 
connectés en série a été présenté. En associant en série la partie active de puissance de la 
cellule élémentaire, il est possible de réaliser un réseau de micro-convertisseurs assurant la 
conversion DC/AC (réseau de micro-onduleurs). Cette étude a été inspirée par la compatibilité 
des caractéristiques des tuiles photovoltaïques fournies par la société Luxol et les 
caractéristiques de la puce que nous avons conçue. Son intégration au niveau de chaque tuile a 
pour but de remplacer l’installation standard avec onduleur central par la mise en série des 
sorties de tous les micro-onduleurs. Ceci permet également de mettre en place un MPPT 
extrêmement décentralisé et de développer différentes techniques de contrôle et de commande 
des micro-onduleurs pour réduire la taille de l’inductance de filtrage de sortie du système et 
optimiser le productible de l’installation. Un point limitant de ce système s’avère être le 
volume et les caractéristiques du condensateur d’entrée de chaque micro-onduleur. Un 
premier démonstrateur composé de quatre tuiles incluant des micro-onduleurs raccordés à une 
charge a été réalisé pour valider cette approche. Les résultats obtenus valident le 
fonctionnement du système et ils sont encourageants pour le développement d’une installation 
complète. Dans ce contexte, il existe plusieurs perspectives au niveau de la mise en œuvre 
d’une commande MPPT et de la synchronisation des micro-onduleurs dans une installation 
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PV de quelques kW composée de plus d’une centaine de tuiles. Le raccordement de ce 
système au réseau est encore un champ d’études. D’une part il doit être synchronisé avec le 
réseau. Pour cela il est nécessaire d’étudier et choisir la technique de synchronisation la plus 
appropriée pour le système PV distribué. D’autre part il est aussi nécessaire de pouvoir 
assurer sa sécurisation. Il ne faut pas que la tension totale du système PV distribué devienne 
plus faible que celle du réseau sinon ce dernier va commencer à transférer d’énergie vers le 
système PV et engendrer sa destruction. Tous ces aspects seront un objet d’études dans des 
futurs travaux de recherche…. 
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Ce chapitre présente les perspectives à court terme pour la réalisation de la cellule 
élémentaire ainsi que pour la mise en œuvre des stratégies de commande et de configuration 
d’un premier prototype de réseau de micro-convertisseurs DC/DC. Pour faire cela, il est dans 
un premier temps nécessaire de concevoir deux versions de cellules élémentaires, à savoir la 
CE à la base de la structure du convertisseur DAB et la CE à la base du convertisseur 
entrelacé. Ceci nous permettra de faire une comparaison de leurs caractéristiques suite aux 
expérimentations au niveau de l’efficacité, de la simplicité et du volume en regard de leur 
mise en réseau. Une fois la cellule élémentaire réalisée, nous pourrons étudier et analyser son 
fonctionnement dans différentes associations. Pour cela plusieurs pistes de plus en plus 
complexes sont proposées. Certaines ont déjà été abordées mais pas achevées d’autres ne sont 
que des idées, certes bien étudiées, qui pourraient être mise en œuvre. Cette partie aurait du 
contenir les résultats de ce travail si les développements technologiques que nous avons 
conduits n’avaient pas eu de délais très importantes … 
 
IV.2. REALISATION DE LA CELLULE ELEMENTAIRE 
 
Les délais pour la réalisation des montages en flip-chip étant très importants, un 
compromis a été fait pour les premiers prototypes de la cellule élémentaire en intégrant la 
puce dans un boîtier de type QFN-44. Cela va certainement baisser les performances de la 
partie active de puissance à cause des fils de bonding et augmenter l’espace occupé et les 
dimensions du circuit imprimé mais, cette solution permettra de tester et de valider l’approche 
dans sa globalité. L’amélioration des performances de la cellule élémentaire par le report flip-
chip de la puce pourra être envisagée ultérieurement.  
 
IV.2.1 REALISATION DU CONVERTISSEUR DAB 
 
La structure DAB étant symétrique au niveau de ses primaire et secondaire de puissance, 
elle permet d’utiliser la même puce pour réaliser le circuit d’onduleur et de redresseur. Au 
niveau de la commande, 2 signaux PWM complémentaires sont nécessaires pour piloter 
chacun de ces circuits. Dans un premier temps, un microcontrôleur de la gamme PIC24 peut 
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être mis en place à l’extérieur du circuit imprimé. La Figure IV.1 montre le schéma de la 
commande du convertisseur.  
 
 
Figure IV.1 –Schéma de commande du DAB 
 
Une isolation capacitive est nécessaire afin de transmettre des ordres isolés de commande à 
la puce située au niveau du secondaire de la structure. Ce choix a été fait en raison de sa 
simplicité de mise en œuvre. 
 
Le transformateur planar a été réalisé par [Hiu13] pour un cahier de charges 
3,3V/2A/1MHz a été mis en place. Les spires du primaire et du secondaire ont été directement 
créées au niveau du circuit imprimé lors de son tirage et la ferrite utilisée pour le circuit 
magnétique est de type 3F4. Celui-ci est composé de deux pièces standard, une de type E 
(ER95) et une de type I (pièce complémentaire pour le même type de noyau). Pour la 
réalisation des deux spires au primaire et au secondaire, un circuit imprimé de 4 couches est 
nécessaire. 
 
Tableau IV.1 – Caractéristiques du transformateur planar 
Nombre des spires au primaire et au secondaire 2 
Largeur des spires 720µm 
Epaisseur des spires 35µm 
Inductance magnétisante (Lm) 3,7µH 
Inductance de fuites (Lf) 54nH 
Résistance DC des spires (RDC) 15mΩ 
Résistance AC des spires à 1MHz (RAC) 38mΩ 
 
Ceci donne 0,8A d’ondulation pour un courant nominal de 2A, un rapport cyclique α=0,5, 
une fréquence de 1MHz et une tension VE=VS=5V. La Figure IV.5 montre une photo du 
premier prototype du convertisseur DAB. Ses dimensions sont 29mm de longueur, 11mm de 
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largeur et 3,5mm de hauteur. Le volume total est donc 1120mm3, ce qui correspond à une 




Figure IV.2 – Photo du convertisseur DAB 
 
Malheureusement, lors du packaging des puces dans les boitiers QFN-44, une erreur a été 
faite par la société sous-traitante et des contacts entre les fils de bonding reliant les points 
milieux et le VDD de certains bras d’onduleur ont été constatés (voir Figure IV.3). Ceci a rendu 




Figure IV.3 – Image aux rayons X des court-circuits des fils de bonding dans le boitier QFN-44 
 
Pour le moment, ceci nous a malheureusement empêché de continuer avec la mise en 
œuvre et la caractérisation de la structure. Un recours est en cours auprès de cette société mais 
n’a pas permis d’obtenir des circuits fonctionnels durant cette thèse. Pour la suite, il est 
Court-circuits 
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nécessaire d’attendre la réalisation de convertisseurs dont les puces sont directement reportées 
sur le circuit imprimé par la technologie par brasure maîtrisée par la société Pac Tech. Ceci va 
réduire encore plus les dimensions de la cellule élémentaire, sa longueur sera de 23mm (voir 
Figure IV.4). Dans ce cas, le volume total de la cellule élémentaire sera réduit à 890mm
3
, ce 
qui correspond à une densité de puissance de 11kW/l. Cette valeur est en cohérence complète 




Figure IV.4 – Photo du convertisseur DAB version flip-chip 
 
Les tests et la caractérisation du convertisseur DAB en version flip-chip feront objet des 
travaux à la suite de cette thèse. 
 
IV.2.2 REALISATION DU CONVERTISSEUR ENTRELACE 
 
La réalisation des différents modules de la structure du convertisseur entrelacé a été faite 
en collaboration avec les laboratoires participant au projet Miconet 2. La partie passive, en ce 
qui concerne notamment le dimensionnement, la conception et la réalisation du coupleur 
magnétique a été l’objet d’un travail du laboratoire Ampère à Lyon en collaboration avec le 
LGEP de Paris. Le module de la commande a été réalisé par le laboratoire LAPLACE à 
Toulouse. Le G2ELab étant chargé de la réalisation de la partie active de puissance. 
 
IV.2.2.1 REALISATION DE LA COMMANDE 
 
Le module de la commande et la partie active de puissance ont été intégrés dans deux 
puces différentes. L’intérêt de cette démarche consistait en la vérification séparée des deux 
circuits avant de les intégrer ensemble. De plus, si l’un des deux modules n’a pas de 
fonctionnement correct en raison d’un problème de design éventuel, il serait plus facile de 
trouver l’erreur et il serait possible de pouvoir tester et caractériser l’autre module.  
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Le fonctionnement de la puce de la commande est basé sur la stratégie de commande 
modulaire de chaque bras du convertisseur entrelacé (voir Figure IV.5). Chaque module a 
trois fonctions : génération de sa propre porteuse, mesure et régulation du courant. Chaque 
module régule sa porteuse en fonction des porteuses des modules adjacents. De cette façon un 
déphasage toujours égal à Tdéc/N est assuré. Cette approche est détaillée dans [Cos11]. La 
régulation du courant au niveau de chaque bras est faite par la mesure du courant à l’aide 
d’une résistance shunt et la comparaison de sa valeur moyenne avec celle des bras adjacents 
[Mlb09], [Bol10]. Par conséquent, le rapport cyclique de chaque bras est corrigé de façon à ce 
que la valeur moyenne du courant soit égale à celle des courants dans les bras adjacents. La 
mesure du courant avec résistances shunt est une technique très simple mais en revanche sa 
mise en place occuperait encore plus d’espace sur le circuit imprimé. Pourtant, la régulation 
de courant dans chaque bras est nécessaire au cas où il y a des imperfections au niveau des 
résistances des conducteurs dans le coupleur magnétique et les pistes de chaque phase à cause 


























Figure IV.5 – Structure d’un module de la partie de commande [Zil13] 
 
Ce module a été réalisé avec des circuits analogiques dont la structure est présentée et 
expliquée en détails dans la thèse de [Xio13]. La puce de la commande contient 6 modules de 
commande de signaux PWM complémentaires dont l’un était prévu pour des tests. La puce a 
été réalisée en utilisant la même technologie AMS A35B4 pour qu’elle soit compatible avec 
la puce de la partie primaire de puissance. La Figure IV.6 illustre le layout de la commande. 
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Figure IV.6 – Layout de la puce de commande [Zil13] 
 
Ainsi, la surface de la puce de la commande est 6,7mm² (2,6mm de largeur et 2,6mm de 
longueur), ce qui fait approximativement 2/3 de la surface de la puce de puissance. Il existe 
également un risque d’augmentation de la surface occupée par les interconnexions à cause des 
52 plots dont la puce de la commande dispose. Pour créer alors une cellule élémentaire plus 
compacte, il sera indispensable d’intégrer le module de la commande et le module de la 
puissance dans la même puce. 
 
IV.2.2.2 REALISATION DU COUPLEUR MAGNETIQUE 
 
La réalisation du coupleur magnétique a été faite au laboratoire Ampère à Lyon. Pour le 
premier prototype du transformateur, les deux pièces complémentaires de matériau 3F4 (de 
bobinage et de capot) réalisées par usinage pour ce qui est l’ouverture des fenêtres de 
bobinage et dépôt électrochimique de cuivre pour la réalisation des bobinages ont été fixées 
par de points de colle retirable. La Figure IV.7 montre une photo du capot du coupleur et la 
Figure IV.8 montre une photo de son assemblage.  
 
 
Figure IV.7 – Pièce supérieure du coupleur (le capot) 
 
Figure IV.8 – Assemblage du coupleur 
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Les dimensions du composant magnétique réalisé sont 21,5mm de largeur et 37mm de 
longueur. Ces dimensions sont très grandes et elles vont définir la taille de la cellule 
élémentaire. Il s’avère alors que les dimensions du premier prototype ne seront pas 
optimisées. Les paramètres du coupleur sont à caractériser avec la mise en œuvre du 
convertisseur entrelacé. 
IV.2.2.3 ASSEMBLAGE ET CARACTERISATION  
 
La première réalisation de la cellule élémentaire doit être focalisée sur la validation et la 
caractérisation du module de la commande, de la partie active de puissance et du coupleur. 
Pour cette raison les travaux sur l’intégration de la partie secondaire de puissance seront 
menés ultérieurement. Un compromis au niveau du rendement de la structure peut être fait en 
mettant en place des diodes au lieu des transistors pour simplifier le montage et ne pas mettre 
en place une commande pour le module secondaire de puissance qui doit aussi être 
synchronisé avec la commande de la partie primaire. En revanche, la structure sera pénalisée 
au niveau de sa réversibilité et elle ne pourra fonctionner que comme abaisseuse de tension. 
Aujourd’hui toutes les briques sont prêtes mais n’ont pas pu être associées dans le cadre de 
cette thèse faute de temps. Cela constituera une des premières perspectives de ce travail. 
 
IV.3. MISE EN ŒUVRE D’UN CONVERTISSEUR DE 3 CE 
 
Un premier prototype d’un réseau de micro-convertisseurs permettant de réaliser un 
circuit de déverminage a été envisagé. Il est composé de 3 cellules élémentaires DAB. 
L’objectif étant d’analyser le comportement des trois convertisseurs fonctionnant ensemble, le 
circuit d’aiguillage n’a pas été mis en place mais la reconfiguration des convertisseurs est 
possible de façon manuelle en soudant leurs pistes d’entrée et de sortie. Par conséquent, tous 
les types de configurations sont faisables SISO (sérial input/serial output), SIPO et PISO pour 
une puissance maximale de 30W. Le cahier de charges de ce prototype est donné dans le 
Tableau IV.2: 
 
Tableau IV.2 – Caractéristiques du RµC de 3 CE 
Tension d’entrée/sortie minimale, VE/VS 4V 
Tension d’entrée/sortie maximale, VE/VS 15V 
Courant maximal, I 2A 
Fréquence maximale, f 1MHz 
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La commande de ce convertisseur peut aussi être faite avec un microcontrôleur de la série 
PIC24 [Micro] mais cette fois mis en place au niveau du circuit imprimé afin de réduire au 
maximum toute perturbation au niveau de la commande. Les parties primaire et secondaire 
des trois cellules élémentaires sont pilotées avec les mêmes signaux PWM complémentaires, 
le déphasage pouvant être ajusté à l’aide d’un bouton poussoir qui incrémente celui-ci à 
chaque impulsion. Compte tenu du fait que les cellules élémentaires à l’entrée du réseau sont 
référencées à des potentiels différents puisqu’elles peuvent être connectées en série, leurs 
signaux de commande doivent être isolés. Dans ce cas, l’isolation capacitive a été choisie 
(voir Figure IV.9). Les signaux au secondaire sont aussi isolés par un couplage capacitif.  
 
 
Figure IV.9 – Schéma de la distribution des commandes dans le convertisseur SIPO 3CE 
 
IV.4. MISE EN ŒUVRE D’UN RESEAU DE 5 CE 
 
Compte tenu du nombre limité de puces dont nous disposons, un réseau de micro-
convertisseurs avec 5 cellules élémentaires type DAB pour une puissance de 50W peut être 
réalisé afin de tester le fonctionnement du circuit d’aiguillage. Les 5 cellules seront associées 
en SIPO et un circuit d’aiguillage réalisé par une puce dont tous les bras sont connectés en 
parallèle sera mis en place pour chaque CE. Le fait de ne pas utiliser les bras d’onduleur 
intégrés dans les puces permettra de pouvoir bien observer et analyser plusieurs points 
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critiques au niveau du montage. Les caractéristiques de ce RµC sont présentées dans le 
Tableau IV.3 
 
Tableau IV.3 – Caractéristiques du RµC de 5 CE 
Tension d’entrée/sortie minimale, VE/VS 4V 
Tension d’entrée/sortie maximale, VE/VS 25V 
Courant maximal, I 2A 
Fréquence maximale, f 1MHz 
 
 
IV.4.1 STRATEGIES DE COMMANDE ET CONFIGURATION 
 
La commande de ce prototype est plus complexe à mettre en œuvre puisqu’il est 
nécessaire d’assurer 5 signaux PWM complémentaires pour piloter les parties primaires de 
puissance, 5 signaux PWM complémentaires pour piloter les parties secondaires de puissance 
ainsi que 5 signaux pour les 5 ordres de commande des circuits d’aiguillage. Cela rend le 
routage du circuit imprimé plus dense et plus complexe, ce qui nous amenera à avoir de pistes 
de commande et de puissance ayant des géométries différentes et, par conséquent, conduit à 
augmenter leurs résistances et à déséquilibrer les cellules élémentaires. Dans ce cas, un 
contrôle du déphasage de chacune des cellules élémentaires sera nécessaire afin de pouvoir 
gérer indépendamment leur point optimal de fonctionnement et équilibrer les pertes. Par 
conséquent, le système complet aura besoin de 25 signaux en total pour qu’il soit 
correctement piloté (voir Figure IV.10). 
 
 
Figure IV.10 – Signaux de la commande pour le système complet 
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Pour simplifier et optimiser les interconnexions et la commande l’organe de commande 
sera référencé au potentiel de la partie secondaire de puissance. Dans ce cas, le même signal 
PWM complémentaire sera utilisé pour la partie secondaire de puissance de toutes les cellules 
élémentaires (voir Figure IV.11). Ceci supprime automatiquement 8 signaux de commande et 
de plus, il ne sera pas nécessaire d’assurer une isolation pour la commande des parties 
secondaires, ce qui va aussi diminuer le nombre de composants sur le circuit imprimé.  
 
 
Figure IV.11 – Schéma de la commande du système complet 
 
Pour gérer le déphasage au niveau de chaque cellule élémentaire il sera nécessaire de 
déphaser les signaux PWM envoyés aux parties primaires de puissance. Un microcontrôleur 
de la gamme dsPIC33 pouvant générer jusqu’à 7 paires de PWM pourra être mis en place afin 
de générer toutes les paires de PWM. 5 paires de PWM dont le déphasage peut être 
programmé par le microcontrôleur seront dédiées à la génération de la commande de la partie 
primaire de toutes les cellules élémentaires et une paire sera dédiée à leurs parties secondaires. 
De cette façon, toutes les parties secondaires de puissance fonctionneront en phase tandis que 
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le déphase sera réglé indépendamment au niveau des parties primaires de puissance. En ce qui 
concerne la commande des circuits d’aiguillage, un deuxième microcontrôleur de la même 
famille sera mis en place afin de pouvoir générer les signaux d’aiguillage. La mise en place de 
deux microcontrôleurs est une solution simple surtout en termes de programmation et de 
gestion des déphasages et de la fréquence des signaux PWM. 
 
L’isolation des signaux PWM peut être faite avec un couplage capacitif, ce qui est la 
solution la plus simple pour cette application. Compte tenu du fait que la commande du circuit 
d’aiguillage est soit 1 logique soit 0 logique, nous ne pouvons plus utiliser l’isolation 
capacitive puisque les condensateurs filtrent la composante continue des signaux et ne laissent 
passer que la composante alternative. Dans ce cas, il sera nécessaire de mettre en place une 
isolation optique. Les optocoupleurs sont bien appropriés pour cette application puisqu’ils 
peuvent transmettre n’importe quelle forme du signal. Bien que leur fréquence de 
fonctionnement et leur temps de propagation ne soient pas élevés, nous pouvons les utiliser 
pour les commandes des circuits d’aiguillage.  
 
IV.4.1.1 ROTATION DES CELLULES ELEMENTAIRES 
 
Le signal logique dédié aux circuits d’aiguillage peut être utilisé pour les faire commuter. 
De cette façon, il est possible de forcer les cellules élémentaires à fonctionner à des 
puissances plus élevées (en régime de sur-courant) quand toutes les cellules élémentaires ne 
sont pas utilisées. Si elles sont entrelacées de façon à toujours avoir un instant où chacune se 
retrouve ilotée ou en état de repos leur température va diminuer grâce à la convection 
naturelle pendant cette phase. Ce mode d’entrelacement s’appelle rotation des cellules 
élémentaires et la Figure IV.12 illustre son principe pour une cellule élémentaire 
« overloadée ».  
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a) Phase 1 
 
b) Phase 2 
 
c) Phase 3 
 
d) Phase 5 
Figure IV.12 – Rotation d’une cellule élémentaire « overloadée » 
 
La Figure IV.13 illustre une image qualitative du cycle thermique en mode temporel des 
puces dans la cellule élémentaire pendant la rotation en régime permanent et en convection 
naturelle. TNOMi est la température la plus basse que les puces peuvent atteindre pendant leur 
régime de repos, c’est-à-dire quand elles sont ilotées. La capacité et la résistance thermique 
des cellules élémentaires étant fixes, la température des cellules élémentaires dépend de la 
puissance moyenne et donc de la puissance maximale qu’elles doivent transférer et du rapport 
cyclique δ de leur utilisation. Par exemple, pour une valeur fixe de sur-courant, plus le rapport 
cyclique d’utilisation des cellules élémentaires augmente, plus la température TNOM est élevée.  
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Figure IV.13 – Cycle thermique des puces dans une cellule élémentaire « overloadée » 
 
Cette stratégie de commande permet de gérer la température des cellules élémentaires en 
convection naturelle au cas où une ou plusieurs d’entre elles ne sont pas utilisées. La 
fréquence optimale de rotation peut être déterminée par des mesures de la température pour 
différentes valeurs du courant et pour différent nombre de cellules élémentaires qui 
fonctionnent dans le régime de sur-courant. Néanmoins, bien que la température puisse être 
contrôlée pour des plus fortes valeurs du courant, les pertes cuivre dans le transformateur 
augmentent aussi. Les pertes fer restent les même puisqu’elles dépendent de l’ondulation du 
courant magnétisant qui est fixe.  
 
IV.4.1.2 ENTRELACEMENT DES CELLULES ELEMENTAIRES 
 
En s’inspirant du principe de rotation des cellules élémentaires, le design du réseau de 
micro-convertisseurs peut aussi être fait de façon à pouvoir rajouter une inductance en amont 
du circuit d’aiguillage (voir Figure IV.14). Si nous faisons commuter les interrupteurs dans les 
circuits d’aiguillage, nous obtenons un montage boost à l’entrée du réseau de micro-
convertisseurs. 
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Figure IV.14 – Schéma du réseau de micro-convertisseurs 
 
Dans ce cas, si δ est le rapport cyclique du circuit d’aiguillage, la tension à l’entrée du 





V  (IV.1) 
 











N – nombre des cellules élémentaires associées en série à l’entrée du RµC.  
 
Par conséquent, la plage de tension à l’entrée du réseau de micro-convertisseurs peut être 
étendue en fonction du δ variant de 0 à 1 à une échelle dont la précision dépend de la 
commande. Il faut quand même éviter que la tension au niveau de chaque cellule élémentaire 
soit plus élevée de 5V, ce qui produirait la destruction des puces. Ce montage offre un 
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avantage par rapport à la taille et le volume de l’inductance. L’équation de base pour le 
dimensionnement de l’inductance, est donnée par la formule (IV.3) : 
 



















Taiguillage – période de découpage des interrupteurs dans le circuit d’aiguillage ; 
ΔIL – ondulation de courant dans l’inductance. 
 
En entrelaçant les commandes des circuits d’aiguillage avec un angle de déphasage égal à 
φ=2π/N, la fréquence apparente dans l’inductance va augmenter de N fois, ce qui va réduire sa 
valeur et sa taille. De plus, la tension au niveau de l’inductance sera égale à la tension d’entrée 
divisée par le nombre de cellules élémentaires entrelacées à la sortie de l’étage boost. Par 
















Les optocoupleurs traditionnels peuvent fonctionner à une fréquence allant jusqu’à 80kHz 
selon leur documentation technique. En faisant commuter les circuits d’aiguillage à cette 
fréquence, la fréquence apparente au niveau de l’inductance sera de 400kHz et par conséquent 
une valeur de Lm=25µH pour un rapport cyclique de δ=0,5 et une ondulation de courant de 
ΔIL=0,5A. En variant le rapport cyclique de la commande d’aiguillage, nous pouvons avoir 
une plus grande flexibilité au niveau de la tension d’entrée et une résolution plus fine (pas 




Dans ce chapitre nous avons abordé les perspectives à court terme concernant la 
réalisation et la mise en œuvre d’un réseau de micro-convertisseurs. Les modules de 
commande et les composants passifs étant réalisés, il ne reste qu’à reporter les puces sur le 
circuit imprimé pour assembler et caractériser les convertisseurs et concevoir les premiers 
prototypes du RµC. La structure entrelacée offre un bon champ d’études et de développement 
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de différentes stratégies de commande et de régulation mais en revanche, elle est pénalisée par 
sa complexité et son volume. Le coupleur magnétique étant difficile à réaliser, fait que ses 
dimensions sont importantes et ceci ne correspond pas aux besoins de taille de la cellule 
élémentaire bien que la commande et la partie active de puissance puissent être intégrées dans 
la même puce. De plus, la réalisation de la partie secondaire de puissance et sa 
synchronisation avec la partie primaire de puissance s’avère une tâche difficile à réaliser dans 
un premier temps. Il est aussi nécessaire de trouver une solution compacte et isolée pour 
synchroniser les deux parties de puissance de façon à ce que le convertisseur soit aussi 
réversible en transfert d’énergie. Toutefois la réalisation d’un redresseur autonome intégré est 
possible [Rai06]. Par conséquent, la cellule élémentaire basée sur la structure du convertisseur 
DAB a été retenue pour la réalisation des premiers prototypes du réseau de micro-
convertisseurs. Son faible volume correspond bien aux attentes en termes de densité de 
puissance (11kW/l). 
 
Un premier réseau de micro-convertisseurs de déverminage composé de trois cellules 
élémentaires dont les connexions peuvent être faites manuellement par soudure des pistes a 
été d’abord proposé. Cela nous permettra d’étudier et d’analyser le fonctionnement des 
cellules élémentaires dans les associations SIPO et PISO.  
 
Un deuxième réseau de micro-convertisseurs composé de 5 cellules élémentaires a aussi 
été proposé. Sa structure plus complexe permet d’exploiter le circuit d’aiguillage en mettant 
en place de stratégies de commande et de configuration qui rendent le RµC encore plus 
flexible en termes d’utilisation. Ceci consiste en l’augmentation du calibre en courant des 
cellules élémentaires et leur gestion thermique par un principe de commande rotationnelle au 
cas où toutes les cellules élémentaires dans le RµC ne sont pas utilisées.  
 
L’entrelacement du circuit d’aiguillage permet d’augmenter l’excursion de la tension 
d’entrée dans un circuit SIPO et de la tension de sortie d’un circuit PISO. La mise en place 
d’une simple inductance en amont du circuit d’aiguillage, crée un étage de convertisseur 
boost. Toutefois, la valeur de cette inductance reste réduite, puisque, d’une part, 
l’entrelacement augmente la fréquence apparente vue au niveau de celle-ci et, d’autre part, la 
variation de la tension au niveau de celle-ci sera égale à la tension aux bornes d’une cellule 
élémentaire. 
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Toutes ces perspectives sont réalisables dans des délais courts une fois que la puce sera 
reportée sur le circuit imprimé. Cela nous permettra de faire des tests du RµC avec des 
dimensionnements concurrents et de quantifier l’intérêt de sa mise en œuvre. Elles n’ont 
malheureusement pas été conduites durant cette thèse en raison de multiples difficultés 
rencontrées lors de la mise en œuvre de ces puces. La dernière année de thèse a été consacrée 
presque exclusivement au report par flip-chip de cette puce sur PCB et finalement nous avons 
pu aboutir à une réalisation qui, à grande échelle, permettrait une réalisation fiable d’un RµC 
mais avant tout, il sera nécessaire de caractériser le convertisseur DAB en version flip-chip 
que nous avons reçu tout à la fin de ces travaux. Enfin, les solutions de repli que nous avons 
imaginées, basées sur l’utilisation de nos puces encapsulées dans des boîtiers QFN n’ont pas 
plus été un succès puisque sur la centaine réalisées toutes sont défaillantes et ne permettent 
pas une quelconque validation. Cette phase aura été une réelle difficulté dans ce travail mais 
heureusement, nous voyons maintenant poindre des solutions qui permettront cette réalisation. 
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES 
 
Ces travaux de thèse ont porté sur la conception et la réalisation d’un réseau de micro-
convertisseurs conçu à partir d’un composant générique appelé « cellule élémentaire ». Nous 
avons présenté cette approche dans le contexte de sa mise en place dans quelques applications 
courantes telles que les convertisseurs d’alimentation de type VRM, les systèmes de gestion 
des batteries et les structures d’électronique de puissance pour les systèmes photovoltaïques 
afin de démontrer l'apport de cette approche mais aussi les contraintes inhérentes qui lui sont 
associés. Pour rendre viable le RµC, il était d’abord nécessaire d’optimiser la cellule 
élémentaire puisque ses caractéristiques conditionnent les performances du réseau entier, à 
savoir l’amélioration de son rendement et la réduction de son volume. La réalisation des 
composants passifs étant déjà faite dans des travaux précédents, une part importante des 
travaux de cette thèse a consisté en la conception et le design du module actif de puissance en 
vue de son report, "puce nue", sur un substrat type circuit imprimé tout en prenant en compte 
les contraintes électriques et thermiques.  
 
La conception d’une puce de puissance a été faite pour répondre à un cahier des charges 
5V/2A/1MHz. Etant composée de 10 bras d’onduleur configurables par un routage des pistes 
au niveau du circuit imprimé. La puce peut être mise en œuvre dans les différentes structures 
de conversion à savoir l'onduleur en pont complet, le hacheur et les convertisseurs entrelacés. 
Son layout a été fait de façon à réduire toute résistance d’amenée du courant et de répartir 
uniformément les contraintes électriques et thermiques au niveau de chaque bras d’onduleur.  
 
Le fait que tous les bras d’onduleur puissent être pilotés indépendamment, donne la 
possibilité de réaliser de multiples configurations de conversion, incluant par exemple, un 
circuit d’aiguillage en amont de chaque cellule. Cette approche, liée à une mise en œuvre de 
la cellule élémentaire dans un réseau de micro-convertisseurs, donne des degrés de liberté 
supplémentaires dans la configuration de celui-ci. Le circuit d’aiguillage offre des 
fonctionnalités originales comme la variation du rapport de transformation, la rotation et 
l’entrelacement des cellules élémentaires et peut être une piste pour améliorer la fiabilité du 
réseau.  
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Le design de la puce a été également pensé de façon à gérer et optimiser les contraintes 
thermiques. Le layout a été dessiné en prenant en compte les normes de réalisation des 
circuits imprimés de type FR4 afin que la puce puisse être reportée par flip-chip. Ce type 
d’assemblage présente quelques avantages en regard de l’optimisation des performances du 
module actif de puissance de la cellule élémentaire. Il s’agit notamment de la réduction des 
résistances de contact et des inductances parasites qui existent dans les montages avec des fils 
de bonding. De plus, le contact avec le PCB se fait via les plots de la puce qui peuvent alors 
être utilisés pour drainer la chaleur qui sera ensuite évacuée par les pistes du circuit imprimé. 
Pour optimiser la surface des pistes du circuit imprimé nécessaire pour évacuer la chaleur par 
convection naturelle, un modèle thermoélectrique a été développé. Celui-ci permet de faire un 
calcul au premier ordre de la température de la puce en fonction des pertes, des dimensions du 
circuit imprimé et des pistes de cuivre en régime de convection naturelle comme en régime de 
convection forcée.  
 
Pour rendre viable cette approche, il est nécessaire trouver la technologie la plus 
appropriée pour l’assemblage par flip-chip. Des nombreux procédés sont proposés par les 
industriels comme l’assemblage par collage, la thermocompression, l’ultrason, la brasure etc. 
La puce ayant 70 plots, cela rend son report délicat. Dans ce cas, plus d’énergie est nécessaire 
pendant la phase de report pour faire fondre correctement tous les stud bumps afin de réaliser 
un montage de bonne qualité en termes de résistances de contact et de fiabilité. Les tests 
réalisés pour les différentes technologies montrent clairement cette difficulté, ce qui nous a 
permis de définir les points critiques pour l’assemblage par flip-chip. Néanmoins, malgré les 
durées importantes pour la réalisation, à la fin de ces travaux nous avons abouti à des résultats 
stables de report avec la technique par brasure. Cette dernière s’avère être pour l’instant la 
seule solution technologique pour la réalisation des prototypes de la cellule élémentaire et par 
conséquent du réseau de micro-convertisseurs. 
 
Deux structures de la cellule élémentaire ont été proposées. La comparaison de leurs 
caractéristiques montre que le convertisseur DAB est plus optimal en termes de volume vis-à-
vis des besoins du RµC. Cette différence vient de la taille du coupleur magnétique qui est 
significative à cause du nombre de phases. De plus, même si un microcontrôleur est utilisé 
pour la commande du DAB qui a approximativement le même volume que la puce utilisée 
pour la commande du convertisseur entrelacé, le besoin de mettre en place des résistances 
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shunt pour asservir le courant de chaque phase augmente encore plus la complexité du routage 
au niveau du circuit imprimé et par conséquent sa surface. 
 
Comme nous l’avons vu dans le troisième chapitre de cette thèse, un système PV 
distribué à base de micro-onduleurs, a été proposé pour distribuer les étages de conversion 
MPPT et DC/AC conventionnels au niveau de chaque élément de production PV. Cela revient 
à construire une architecture de mise en réseau par association série de convertisseurs 
élémentaires DC/AC revenant à mettre en série les éléments de production PV. Cette étude à 
permis de valider le fonctionnement et de démontrer les intérêts d’un réseau de micro-
convertisseurs. De plus, des stratégies de contrôle et de commande de chaque micro-onduleur 
intégré au niveau de la face arrière des tuiles ont été proposées ce qui donne des pistes pour 
l’optimisation de la production d’énergie et le développement futur de ce type de système. Ce 
système PV distribué pourrait être compétitif sur le marché et pourrait remplacer les 
installations actuelles avec un onduleur central. 
 
Cette thèse riche en thématique ouvre un champ de recherche pluridisciplinaire très 
important. Au niveau du report flip-chip de la puce nous savons déjà que le nombre de plots, 
les distances entre les plots et la température à laquelle un montage est soumis lors de 
l’assemblage par flip-chip sont déterminants en terme de résistance de contact et de fiabilité. 
Le report par brasure réalisé avec succès à la fin de ces travaux a donné les résultats les plus 
proches de ce que nous cherchons. Ceci débloquera la réalisation des prototypes de la cellule 
élémentaire et du réseau entier. Cette technique de report peut aussi être testée avec différents 
alliages comme l’indium (In) par exemple qui a de propriétés physiques intéressantes comme 
sa basse température de fusion (120°C), un bon coefficient de dilatation thermique 
(30µm/m.K) et une bonne conductivité thermique (80W/m.K). Une autre voie peut être 
l’étude des types de substrat (céramique ou autre) pour faciliter le report. 
 
En ce qui concerne la réalisation de la cellule élémentaire, il serait intéressant de pousser 
la réalisation du prototype complet basé sur la structure entrelacée pour pouvoir analyser son 
rendement et sa mise en réseau. Dans ce cas, il faudrait faire une étude sur la répartition des 
pertes dans chaque phase pour voir si la mise en place d’une instrumentation pour équilibrer 
les phases est vraiment indispensable et vérifier quelle serait l’origine d’un déséquilibre 
éventuel (disparités des pistes, des jambes du coupleur etc.). Il faudrait également proposer 
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une technique de commande et de synchronisation de ses parties primaire et secondaire de 
puissance pour pouvoir remplacer les diodes du côté secondaire et réduire encore les pertes. 
 
Au niveau de la stratégie de configuration d’un réseau de micro-convertisseurs de type 
SIPO, il serait important de réaliser des prototypes intégrant le circuit d’aiguillage afin de 
quantifier son intérêt. Pour cela, il serait nécessaire de faire des tests avec des 
dimensionnements concurrents et voir s’il vaut mieux introduire un étage de conversion de 
plus comme le rajout d’un étage boost en amont de son entrée ou bien si il est plus rentable, 
en terme de rendement, de faire travailler le convertisseur DAB plus loin de son point de 
fonctionnement optimal. Une stratégie de commandes isolées moins consommatrice serait une 
autre voie à explorer. 
 
Au niveau du système photovoltaïque distribué utilisant des micro-onduleurs en série, il y 
a un champ d’études en électronique de puissance, en raccordement du système au réseau et 
en stratégies de commande. En premier lieu, la réalisation d’un prototype avec un étage boost 
permettrait de comparer les deux structures en terme de volume, d’efficacité et de coût. Cette 
étude est aussi indispensable pour l’industrialisation de l’approche afin d’avoir une idée du 
prix d’un micro-onduleur dans le cas d’une fabrication en série de plus d’un million d’unités. 
Une chose est certaine, il sera indispensable d’intégrer la commande dans la puce pour 
éliminer le besoin de la mise en place d’un composant cher comme le microcontrôleur. 
Ensuite, il serait intéressant de développer de stratégies de commande des micro-onduleurs 
afin de contrôler la production et les échanges de puissance réactive entre les micro-onduleurs 
et entre les micro-onduleurs et le réseau en se basant sur les modes de réglage présentés dans 
le dernier chapitre de cette thèse. Il sera également nécessaire de développer une interface de 
synchronisation et contrôle des micro-onduleurs simple et peu coûteuse. Au final, il faudrait 
réaliser un prototype à l’échelle d’une installation résidentielle afin d’étudier, tester, valider et 
comparer son fonctionnement avec celui d’une installation classique  
 
Tous ces travaux s’inscrivent dans une démarche de conception systématique visant à 
simplifier et généraliser l’emploi des structures génériques. Pour cela il faudra associer aux 
développements technologiques des outils logiciels, ce qui fait que le gros du travail est 
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